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Resumo
Embora a teoria geral de filtros de micro-ondas, e em particular os filtros inter-
digitais, teˆm sido um tema amplamente pesquisado; ainda ha´ uma variedade de
estudos a serem realizados principalmente no desenvolvimento de te´cnicas que
permitem de forma anal´ıtica, computacional e experimental, desenvolver meca-
nismos de supressa˜o de harmoˆnicos.
A principal contribuic¸a˜o desta tese e´, por um lado, dar uma proposta meto-
dolo´gica, matema´tica e computacional para a concepc¸a˜o de um filtro interdigital
padra˜o, pela tecnologia de stripline, e por outro lado, o estudo de uma te´cnica
que permite a supressa˜o do terceiro harmo´nico para este tipo de dispositivo, por
meio de ressonadores de linhas paralelas. Esta te´cnica baseia-se nas velocidades
de fase de calibrac¸a˜o dos modos ı´mpares e pares que aparecem em tais filtros.
O filtro interdigital deste trabalho sera´ projetado por simulac¸a˜o para a frequeˆn-
cia de 3 GHz e largura de banda de 600 MHz, logo usando a te´cnica de desloca-
mento, a estrutura sera´ modificada e assim atingir os n´ıveis desejados de rejeic¸a˜o,
a tal ponto que eles sa˜o compara´veis com as obras de outros autores.
Palavras-chaves: Filtros de microondas, filtros interdigitais , linhas acopladas pa-
ralelas, modos pares e ı´mpares em linhas de transmissa˜o, supressa˜o de harmoˆnicos
superiores, te´cnica de acoplamento por deslocamento .
Abstract
Although the general theory of microwave filters, particularly the interdigital fil-
ters, has been a widely researched topic, there are still a variety of studies to be
carried out mainly in the development of techniques for, so an analytical, com-
putational and manufactured, mechanisms for suppression of higher harmonics.
The main contribution of this thesis is on the one hand to provide a methodo-
logical, mathematics and computing proposal for designing a standard interdigital
stripline filter using the proposed technology, and secondly, the study of a techni-
que that allows the suppression of the third harmonic in this type of arrangement,
by sliding parallel lines resonators relative to each other. This technique is based
on the calibration of the phase velocities of the even and odd modes in this type
of filters. A projected by simulation to the side 3GHz and 600MHz bandwidth
filter will be presented to validate the work and rejection levels will be compared
with the works of other authors.
Key-words: Microwave filters, interdigital filter, parallel coupled line filter, even
and odds modes in transmission lines, supression of high harmonics, sliding cou-
pling technique.
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Capı´tulo1
Introduccio´n General
En este cap´ıtulo proponemos dar de forma introductoria un alcance al tema de la presente
tesis, indicando las motivaciones que llevaron a su realizacio´n y los objetivos que se pretende
alcanzar, mostramos tambie´n la estructura original de la tesis presentada.
1.1 Cuadro Descriptivo
Con el constante avance cient´ıfico y tecnolo´gico, que se ha venido dando en los u´ltimos
an˜os en el a´mbitos del desarrollo de componentes electro´nicos, ha sido indispensable que
las disciplinas como ciencias matema´ticas, f´ısicas y computacionales acompan˜en la evolucio´n
natural en la rama de la ingenier´ıa ele´ctrica, mejorando los me´todos para el ca´lculo en disen˜os
ma´s precisos y de buen rendimiento. La reduccio´n f´ısica de los componentes (ciencia de
materiales) viene siendo tambie´n ampliamente investigada como una exigencia demandante
en el entorno comercial actual, con el objetivo dar solucio´n a los diversos problemas, a
menudo complejos que se presentan en gran nu´mero de aplicaciones en la ingenier´ıa, en un
espacio f´ısico reducido.
Los sistemas de Radio Detection and Ranging (RADAR por sus siglas en ingles), son
sistemas de telecomunicaciones que usan las frecuencias en el rango de microondas (ondas de
radio) para extender la percepcio´n humana en la determinacio´n de presencia y localizacio´n
de objetos. La mayor´ıa de estos sistemas consisten en un sin nu´mero de componentes pasivos
y activos los cuales requieren de un cierto grado de dificultad para su disen˜o y manufactura,
debido a que son proyectados para anchos de banda relativamente grandes (mayor a 20%),
en donde se requieren precisio´n en la respuesta en frecuencia de trabajo.
Los radares nacieron como una respuesta al avance en la tecnolog´ıa electro´nica y fueron
aplicados exitosamente en la segunda guerra mundial [1], la primera pra´ctica fue realizada
por el f´ısico brita´nico Sir Robert Watson-Watt, en 1935, y es a mediados del 1939 que
el eje´rcito brita´nico establece una red de radares para deteccio´n de agresores en tierra y
mar. Este prototipo ha venido consecuentemente evolucionando en tecnolog´ıa de alcance y
radiodeteccio´n de blancos, gracias al mejoramiento tecnolo´gico de sus componentes.
Es as´ı como la invencio´n del radar condujo significativamente al desarrollo de la tecnolog´ıa
de una variedad de tipos de filtros en varios laboratorios del mundo. Actualmente los prin-
cipales centros de investigacio´n son: ”El Laboratorio de Radiacio´n del MIT”(Massachusett
Institute Technology), donde se concentran esfuerzos para el disen˜o de filtros de gu´ıa de
onda de banda estrecha para sistemas de radar; y ”El Laboratorio de Radio Investigacio´n
en Harvad”, donde se trabaja en el disen˜o de filtros de banda larga TEM, para sistemas de
medicio´n electro´nica y filtros sintonizadores de banda estrecha para receptores [2].
Los filtros ele´ctricos son componentes ampliamente usados en los sistemas de radar y
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cuentan con la propiedad de frecuencia selectiva, el cual les permite transmitir energ´ıa en
una o ma´s bandas pasantes y atenuarla en una o ma´s bandas de rechazo. Entre los tipos de
filtros generales se encuentran los filtros pasa bajos, pasa banda, pasa altos y rechaza banda.
(a)
(b)
(c)
(d)
Figura 1.1: (a)-(b) Prototipos de filtro pasa bajos para redes de tipo all pole. (c)-(d) Proto-
tipos alternativos de filtros pasa bajos usando inversores.
El disen˜o de un filtro de microondas esta´ normalmente acompan˜ado por el uso de un
prototipo de filtro pasa bajas como punto de partida, independientemente de la eventual
realizacio´n f´ısica (filtro de l´ıneas de transmisio´n, gu´ıa de onda, o cualquier otro medio). El
prototipo de red de filtro pasa bajo, es una red de dos puertas de elementos de para´metros
concentrados, con una frecuencia angular de 1 rad/s, operando a 1 − Ω en el sistema. Un
prototipo de esta red es mostrado en la Figura 1.1. Asimismo el proyecto tiene que ser
desarrollado con notable grado de sofisticacio´n y holgura con relacio´n a los requerimientos y
debe permitir el disen˜o exacto conocidos los requerimientos con aproximacio´n de las funciones
de transferencia tales como, Chebyshev, funcio´n el´ıptica, de fase lineal, etc [3, 4].
El prototipo de red tipo “ladder” (escalera) de la Figura 1.1(a) y (b) es una red ”all-pole”,
con todos sus ceros de transmisio´n en el infinito. Esto es porque todos los inductores en
serie se convierten en circuito abierto y todos los condensadores en paralelo se convierten en
cortocircuito a una frecuencia infinita. La red alternativa que se muestra en la Figura 1.1(c)
y (d) es tambie´n utilizada. En este caso, un capacitor en paralelo y un par de elementos de
acoplamiento, conocidos como inversores de impedancia, permiten la simple realizacio´n de
un filtro pasa banda, reemplazando el inductor en serie. Otro prototipo de red, con ubicacio´n
arbitraria de los ceros de la funcio´n de transferencia en el plano complejo, tambie´n puede ser
usado, permitiendo altamente funciones de transferencia selectiva con caracter´ısticas de fase
espec´ıficas a ser realizadas [5]. La funcio´n de transferencia o´ptimamente selectiva para un
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Figura 1.2: Funcio´n de transferencia de Chebyshev
prototipo all-pole es la funcio´n de Chebyshev [3], con amplitud de un ripple constante en la
banda de paso y mono´tonamente creciente en atenuacio´n en la banda de rechazo como en la
Figura 1.2. Los prototipos de redes para funciones de transferencia ma´s selectivas requieren,
ya sea, circuitos resonantes o acoplamientos cruzados entre resonadores no adyacentes [3, 5].
Se encontrara´n ma´s detalles sobre la teor´ıa de las redes de prototipo en [6]. Sin embargo ,
algunos puntos vale la pena mencionarlos. En primer lugar, la selectividad de un prototipo de
red (definida como la tasa de variacio´n de la sen˜al de transmisio´n con respecto a la frecuencia)
depende del nu´mero de elementos que se utilizan (el grado del filtro). Por ejemplo, una
fo´rmula para el grado de un filtro de Chebyshev requerida para satisfacer una especificacio´n
arbitraria esta´ dada en [3]. En segundo lugar, los prototipos paso bajo de la Figura 1.1 se
puede convertir en otras formas, es decir, paso alto, pasa banda, rechaza banda, etc., por la
aplicacio´n de una transformacio´n en frecuencia para el prototipo [3]. Un ejemplo t´ıpico son
los filtros pasa banda acoplados capacitivamente [2] mostrados en la Figura 1.3. Aqu´ı, los
condensadores en paralelo se transforman en circuitos sintonizados en paralelo, o resonadores,
y los inversores son reemplazados por elementos de acoplamiento capacitivos combinados con
una ligera resintonizacio´n de los resonadores. Por u´ltimo, uno de los desaf´ıos en el disen˜o
de los filtros es el de superar las pe´rdida por disipacio´n. Como el nu´mero de resonadores
incrementa el orden, tambie´n es incrementada la selectividad, por lo que el retardo de grupo
del filtro aumenta. Adema´s, el retardo de grupo de un filtro pasa banda es inversamente
proporcional a su ancho de banda fraccional. Adicionalmente, los resonadores utilizados en
filtros tienen un factor de calidad descargado Q finito, el cual depende de su realizacio´n f´ısica.
Ahora bien, para sistemas disipativos, a medida que aumenta el retardo de grupo, tambie´n
lo hara´ la pe´rdida de insercio´n. Por lo tanto, para una especifica banda de paso, pe´rdida
y grado, un filtro de banda estrecha requerira´ resonadores con un alto Q en comparacio´n
con un filtro de banda ancha, y sera´ f´ısicamente ma´s grande si el mismo tipo de resonadores
se utilizan en ambos casos. Esto se ilustra en la Figura 1.4 para los filtros pasa banda de
Chebyshev de cuarto grado.
Las fo´rmulas para el ca´lculo de la pe´rdida de insercio´n en un filtro pasa banda se dan
en [2, 7]. Cabe sen˜alar que, a frecuencias de microondas, realizaciones de altos Q, con
elementos discretos, no es usualmente pra´ctico porque la longitud de onda es comparable a
las dimensiones f´ısicas de los elementos de circuito. Por esta razo´n, una variedad de elementos
de circuito distribuido son usados, en donde una o ma´s dimensiones de los elementos son
comparables con la longitud de onda de operacio´n. Mecanismos de conexio´n de elementos de
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Figura 1.3: Esquema´tico de filtro pasa banda acoplado capacitivamente.
circuito distribuidos se encuentran en [8]. Por ejemplo, varios tipos de filtros de microondas
se pueden realizar utilizando l´ıneas de transmisio´n operando en el modo TEM. Un ejemplo
es el filtro interdigital [9], que consiste en un arreglo de l´ıneas acopladas paralelamente que
resuenan bajo el modo fundamental TEM, que esta´n en cortocircuito en extremos alternos.
Tales dispositivos permiten la construccio´n pra´ctica de filtros con resonadores de Q alrededor
de 1000 − 5000. Aumentos adicionales del Q se pueden lograr usando resonadores de gu´ıa
de onda rectangular o circular con valores que llegan hasta 50 000. Informacio´n sobre Q’s
TEM y resonadores de gu´ıa de ondas se da en [7].
Figura 1.4: Efecto de un resonador con un valor de Q finito, sobre la respuesta de un filtro
pasabanda Chebyshev de cuarto orden
Las configuraciones de filtros pasa banda ma´s populares en los cuales su implementacio´n
es mediante la tecnolog´ıa de microstrip y/o stripline son: filtros resonadores de media onda
acoplados en los extremos, filtros resonadores de media onda acoplados en l´ıneas paralelas,
hairpin, combline e interdigital; para algunos de estos tipo de filtros es posible su funci-
onamiento como filtros rechaza banda [10]. Para los dos primeros tipos de los filtros, los
resonadores consisten en una l´ınea de transmisio´n de aproximadamente igual a media longi-
tud de onda, en la frecuencia central f0 del filtro; para el primero, el acoplamiento entre un
resonador y otro es realizado a trave´s de un gap entre resonadores adyacentes en los extremos
en abierto, por lo tanto capacitivo; para el segundo, la configuracio´n es tal que resonadores
adyacentes se encuentran posicionados paralelamente a los lados de su media longitud de
onda, y as´ı este arreglo ofrece un acoplamiento relativamente ma´s largo para un dado espaci-
amiento entre resonadores por lo cual se sugiere que esta´ estructura en particular, sea usada
para construccio´n de filtros que necesiten un amplio ancho de banda en comparacio´n con el
primero ver Figura 1.5 (a) y (b) respectivamente. Fo´rmulas para el disen˜o de este tipo de
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filtros pueden ser encontradas en [9].
(a) (b)
(c) (d)
Figura 1.5: 4 tipos de filtros pasa banda (a) filtro de media onda acoplado en los extremos,
(b) filtro de media onda con acoplamiento paralelo, (c) filtro hairpin (d) filtro combline.
El filtro pasa banda de hairpin [11, 12], Figura 1.5 (c), es una estructura compacta que
puede conceptualmente ser obtenida doblando los resonadores de acoplamiento paralelo de
media onda, en una forma de ”U”, ver Figura 1.6, consecuentemente las mismas ecuaciones de
disen˜o pueden ser usadas, sin embargo, debido al doblamientos de cada uno de los resonadores
es necesario tener en cuenta la reduccio´n entre la regio´n acoplada entre l´ıneas, lo cual reduce
el acoplamiento entre resonadores. Asimismo los dos brazos de cada resonador de hairpin
que esta´n ligeramente espaciados, funcionan como un par de l´ıneas acopladas, lo cual tiene
un efecto sobre la respuesta en frecuencia tambie´n.
Los filtros pasa banda combline, Figura 1.5 (d), comprenden un arreglo de resonadores
paralelos, los cuales son corto circuitados en uno de los extremos del resonador, y con una
capacitancia de para´metros concentrados, CLi en el otro; la entrada y la salida de este tipo
de filtro es realizada a trave´s de elementos de l´ıneas acopladas 0 y n + 1, los cuales no son
resonadores; con el uso de los capacitores, los resonadores son menores que λg/4 en resonan-
cia, o podr´ıan por ejemplo ser de hasta λg/8, con lo cual la segunda banda pasante estar´ıa
centrada en alrededor de 4 veces la frecuencia central en la banda central, los capacitores
ofrecen capacidad de sinton´ıa y son requeridos para exactitud particularmente en filtros de
banda estrecha.
El filtro interdigital es un arreglo de l´ıneas paralelas con longitud ele´ctrica de 90◦, di-
sen˜ados en la frecuencia central. Este arreglo de l´ıneas se encuentran corto circuitadas en un
extremo e abiertas en el sentido opuesto y el arreglo prosigue mediante orientacio´n alternada.
El filtro interdigital como sera´ ampliamente expuesto, en cap´ıtulos posteriores, a diferencia
de los otros presenta caracter´ısticas de desempen˜o muy interesantes tales como:
• Son estructuras compactas.
• La tolerancia requerida en la manufactura es relativamente holgada debido al gran
espaciamiento entre los elementos resonadores.
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Figura 1.6: Derivacio´n de filtro de Hairpin a partir de filtro de l´ıneas acopladas paralelas
• La segunda banda pasante se encuentra centrada en 3 veces la frecuencia fundamental.
As´ı no existe la posibilidad de espurios (armo´nicas) entre ellas.
• El filtro puede ser fabricado en forma estructural, es decir no es necesaria la presencia
de material diele´ctrico y de esa manera las pe´rdidas puedes ser aminoradas.
• La fuerza de ca´ıda del filtro en la frecuencia de corte, puede ser mejorada a trave´s de
polos mu´ltiples o resonadores disen˜ados tambie´n en la frecuencia central de la primera
banda de paso.
1.2 Estudios Previos
Dado el estudio de comparacio´n entre las principales tecnolog´ıas de fabricacio´n de circui-
tos impresos, realizado por [13], se resaltan las ventajas que ofrece Stripline en comparacio´n
con Microstrip, sin embargo estas diferencias no son determinantes a la hora de la eleccio´n
de una tecnolog´ıa en particular, que en realidad dependen de caracter´ısticas f´ısicas o costos
relacionados [14]:
• Debido al modo fundamental TEM en stripline la velocidad de fase y la impedancia
caracter´ıstica de la l´ınea no varian con la frecuencia, lo que no ocurre con la microstrip,
ya que es un modo h´ıbrido o casi TEM.
• El formato stripline ofrece mayor aislamiento para las etapas entre circuitos adyacentes,
lo cual hace de este ideal para circuitos integrados.
• La tecnolog´ıa stripline es ideal para disen˜o de dispositivos multicapa, mediante huecos
conectados a los capas de tierra.
• La configuracio´n stripline es mejor en rendimiento a la emisio´n, estando en un 15− 20
dB por encima que la tecnolog´ıa microstrip.
Asimismo conscientes de la importancia en la operabilidad de los sistemas de microondas
y atendiendo la pol´ıtica nacional brasilera que regula el uso del espectro electromagne´tico [15],
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en particular las frecuencia que van desde los 2.7 GHz hasta los 3.3 GHz corresponden a los
sistemas de Radiolocalizacio´n. Adicionalmente el departamento de defensa de los Estados
unidos elaboro´ los requerimientos para el ”Control de las caracter´ısticas de interferencia
electromagne´tica de subsistemas y equipamientos”[16], el cual detalla su trabajo entre otras
cosas, las emisiones radiadas, los espurios en las antenas y los armo´nicos de salida, desde
10 KHz hasta 40 GHz. En este documento el RE103 (Radio Emission) expresamente sen˜ala
(...) ”Los armo´nicos excepto el segundo y el tercero, y todas las emisiones espurias deben
ser al menos 80dB, por debajo del nivel de la fundamental. El segundo y tercer armo´nico
deben ser suprimidos en 50 + 10 log p, en donde p=pico de potencia de salida en wattios, de
la fundamental, o 80 dB, cualquiera que sea el caso del requerimiento mı´nimo de supresio´n.)
Un aspecto adicional a tomar en consideracio´n para en la eleccio´n del prototipo inicial
fue la miniaturizacio´n de la estructura final, lo que se traduce en un filtro compacto, es por
esta razo´n que los filtros de acoplamientos de l´ıneas paralelas y acoplamiento en los extremos
en abierto, fueron descartados.
Por lo tanto, estudios realizados previamente para la eleccio´n del tipo de filtro se lleva-
ron a cabo con los prototipos de hairpin y hairpin con supresio´n fueron los cuales fueron
proyectados y simulados (fue usado el paquete de disen˜o [17], el cual para el ca´lculo de los
para´metros generales utiliza el me´todo de las elementos finitos en el dominio de la frecuen-
cia). En este proceso inicial se visualizo´ que este prototipo posee armo´nicos tanto de orden
par como impar. Te´cnicas para supresio´n de armo´nicos (Square groove technique) [18, 19],
fueron estudiadas, y consisten en realizar huecos en ciertos lugares de la estructura, con
el objetivo de inhibir los modos de orden superior que tengan efecto electromagne´tico en
las regiones de acoplamiento, pero sin degradar los modos naturales en la banda pasante;
los modelos estudiados se encuentran en la Figura 1.7(a)-(d). Fueron evaluados entre otros
indicadores las respuestas de los para´metros S21, ver Figura 1.8. La curva roja continua o
llamada Hairpin 1 en la Figura 1.8, corresponde al filtro de hairpin esta´ndar, la curva verde
en puntos o llamada Hairpin 2 en la Figura 1.8, corresponde al filtro de hairpin modificado
de 1 groove sime´trico, la curva azul de trazos delgada o llamada Hairpin 3 en la Figura 1.8,
corresponde al filtro de hairpin modificado de 2 grooves sime´tricos, y por u´ltimo la curva
naranja de trazo grueso o llamado Haipin 4 en la Figura 1.8, corresponde al modelo de filtro
de hairpin modificado de 5 grooves sime´tricos. Para el conjunto de curvas, fue visualizado
que el ma´ximo de la supresio´n para la tercera armo´nica (9GHz)es de 10dB. No´tese tambie´n
que de la Figura 1.8, los modelos de filtros de hairpin con uno, dos y cinco huecos permite la
supresio´n del segundo armo´nico a un nivel por debajo de los 40dB, adicionalmente por tener
una regio´n de acoplamiento menor la separacio´n entre los resonadores es mucho menor del
orden de los 0.5mm, lo que imposibilita la fabricacio´n. Por consiguiente, bajo la te´cnica de
grooves en los resonadores, no son atendidos los requerimientos iniciales de supresio´n (so´lo
consigue el rechazo para una frecuencia igual al doble de la banda pasante), asimismo se tiene
la dificultad para su fabricacio´n. Por lo tanto el filtro de hairpin modificado fue descartado.
Para el caso del filtro combline, el rendimiento es muy parecido y hasta en algunos casos
se podr´ıa decir superior al filtro interdigital, pero su disen˜o considera el uso de elementos
capacitivos de para´metros concentrados (lumped elements) lo que hace, que el tiempo antes
de la primera falla del filtro, pase a depender, no de las caracter´ısticas del disen˜o, sino del
tiempo de vida u´til de los capacitores, por lo que se opto´ pra´cticamente con la eleccio´n del
filtro interdigital, como tipo de filtro inicial a ser implementado.
Otro punto importante a ser considerado independientemente de la tecnolog´ıa y/o tipo
del filtro fue la tolerancia al paso de la potencia. Dado los altos niveles de temperatura al
que seria sometida la estructura producto el factor de la dilatacio´n de las l´ıneas resonadoras
cuando la sen˜al de RF atraviesa el filtro, pasa a ser un tema a tomar en cuenta. Usualmente
el mo´dulo de filtraje del sistema de radar -SABER M200- debe soportar 300W de potencia
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(a) (b)
(c) (d)
Figura 1.7: (a) filtro hairpin esta´ndar, (b) filtro hairpin modificado 1 groove sime´trico,
(c) filtro hairpin modificado 2 grooves sime´tricos (d) filtro hairpin modificado 5 grooves
sime´tricos.
rms, es as´ı que de acuerdo a las caracter´ısticas sen˜aladas, las dimensiones de los resonadores
en el disen˜o deben permitir el paso del nivel de potencia requerido y su posible dilatacio´n
no deber´ıa afectar el rendimiento medio del mo´dulo ya que involucrar´ıa a la estabilidad del
sistema. La temperatura de funcionamiento promedio para un Radar comu´n (Radar M200
- Bradar) es de de 65◦C (en general depende del sistema de enfriamiento). A medida que
se tenga mayor holgura en el ancho de las l´ıneas resonadoras, la posible dilatacio´n afectara´
menos la respuesta del sistema.
Aunque la bibliograf´ıa correspondiente a los filtros interdigitales construidos con la tecno-
log´ıa stripline de resonadores acoplados, ha sido desarrollada y hasta el momento es bastante
conocida [9, 10], au´n se concentran esfuerzos que motivan a mejorar el problema de la res-
puesta espuria en las bandas armo´nicas. Este efecto causa la degradacio´n en la banda de
frecuencia de rechazo del filtro, y acontece principalmente debido a la diferencia entre las
velocidades de fase y consecuentemente las diferentes longitudes ele´ctricas para los modos
par e impar [20] que son soportados por la seccio´n de l´ıneas acopladas del filtro interdigital
[21]. El desaf´ıo actual se encuentra en los niveles de supresio´n de los armo´nicos [22, 23] y
emisiones espurias (hasta el 6to armo´nico) exigidos por el “Departamento de Estandarizacio´n
de Interfaces de Defensa”, de los Estados Unidos en los Requerimientos para el Control de
las Caracter´ısticas de Interferencia Electromagne´tica de Subsistemas y Equipamientos [16].
1.3 Solucio´n Propuesta
Es con todas estas caracter´ısticas y consideraciones sen˜aladas anteriormente que se ajusta
el proyecto del disen˜o del filtro; la eleccio´n de que sea interdigital, fue comentada anterior-
mente y es que debido a sus caracter´ısticas estructurales, so´lo permite el paso de un mu´ltiplo
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Figura 1.8: Curva de respuesta de S21, de los 4 modelos de filtro de hairpin estudiados
impar de veces la frecuencia fundamental (este ana´lisis sera´ cubierto en cap´ıtulos posteriores
en el ana´lisis de una seccio´n de l´ıneas acopladas), a diferencia de los filtros convencionales
en los que esta´n presentes los armo´nicos de orden par e impar como es el caso del filtro de
hairpin, que aunque se han estudiado mecanismos para la supresio´n de los armo´nicos, el de
orden impar (tercer armo´nico) sigue siendo un desaf´ıo considerable [18, 24, 25].
La eleccio´n de que el tipo de tecnolog´ıa sea stripline, es ba´sicamente por cuestiones de
aislamiento con las etapas adyacentes ya que se limita la posible radiacio´n emitida debido
a los altos niveles de potencia a la entrada, lo cual se traduce en mayor estabilidad en el
sistema en su conjunto.
Figura 1.9: Prototipo de filtro interdigital deslizado a ser implementado
Adicionalmente la solucio´n propuesta para la supresio´n del tercer armo´nico en el filtro
interdigital esta´ basada en el estudio realizado por [19, 26]; en donde ba´sicamente se consigue
acercar los valores de velocidades de modos pares e impares en el arreglo de resonadores
interdigitales, mediante deslizamiento ver Figura 1.9, lo que implica una disminucio´n de la
regio´n de acoplamiento. Nos enfocar´ıamos en la supresio´n del tercer armo´nico en principio (El
proyecto global deber´ıa envolver tambie´n la supresio´n de los armo´nicos superiores impares,
esto puede ser llevado a cabo con un filtro pasa bajas conectado en cascada con el filtro
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propuesto).
La te´cnica escogida para la supresio´n del tercer armo´nico es por lo tanto la de aco-
plamiento por deslizamiento entre l´ıneas debido a su gran nivel de supresio´n y que ha sido
estudiado por diversos autores con un abordaje en el realineamiento de los zeros en la funcio´n
de transferencia igualando las velocidades de fase de los modos par e impar lo que cancela
los niveles espurios dentro de la banda de rechazo y por consecuente los armo´nicos indesea-
dos [26], Por u´ltimo en la mayor´ıa de filtros comerciales, la pe´rdida de retorno se encuentra
alrededor de unos S11 = −15 dB, y la pe´rdida de insercio´n en S21 = −1 dB, por lo tanto el
filtro disen˜ado debe operar en la banda de trabajo de 2.7 GHz hasta 3.3 GHz (BW = 600
MHz) y superar estas especificaciones como mı´nimo en las condiciones de simulacio´n en un
espacio determinado de 3× 5 cm y la espesura dependera´ del tipo de placa a escoger.
1.4 Objetivos de la Disertacio´n
Los objetivos de la disertacio´n se encuentran listados a continuacio´n:
• Modelamiento de un filtro pasa banda circuital proyectado a una determinada frecu-
encia, y su relacio´n con el modelo electromagne´tico interdigital.
• Estudio de un filtro electromagne´tico interdigital, y la problema´tica de la supresio´n del
tercer armo´nico.
• Proyecto de un filtro interdigital deslizado, para obtener niveles de rechazo en el tercer
armo´nico que cumplan con los requerimiento de disen˜o.
1.5 Estructura de la Tesis
Esta tesis esta basada en un estudio para la implementacio´n de un filtro interdigital con
tecnolog´ıa stripline que consiga suprimir del 3er armo´nico, y esta´ dividida de la siguiente
forma:
• En el primer cap´ıtulo, presentamos la introduccio´n general, estudios previos realizados
y los objetivos de la tesis.
• En el segundo, se presenta un marco teo´rico conceptual sobre la teor´ıa de filtros, con
e´nfasis en el disen˜o de filtros por el me´todo de la pe´rdida de insercio´n y su respuesta
de ripple constante o Chebyshev, se hace una revisio´n sobre las principales transfor-
maciones en filtros, inversores de impedancia y su posible implementacio´n mediante
las transformaciones de Richard’s. Se analiza matema´ticamente una seccio´n de l´ıneas
acopladas para entender su respuesta aterrizada en el modelo interdigital (extremos
opuestos aterrados), de manera complementar´ıa se finaliza presentando las ecuaciones
de disen˜o de filtro interdigital y la caracterizacio´n de l´ıneas striplines que sera´n usadas
para ca´lculos posteriores.
• En el tercer cap´ıtulo enmarcan los requerimientos para el disen˜o del filtro a ser imple-
mentado, se brinda una metodolog´ıa para poder representar un filtro pasabanda general
en un modelo de resonadores con acoplamiento capacitivo, analizando su respuesta en
banda con la variacio´n de los componentes de para´metros concentrados. principales re-
sultados, producto del estudio de estos dos tipos de filtro, modelo interdigital esta´ndar
y modelo deslizado, las respuestas v´ıa para´metros S, niveles de supresio´n comparativos,
mediante el ana´lisis de S21, en la frecuencia correspondiente a la tercera armo´nica.
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• Por u´ltimo se presentan las principales conclusiones, recomendaciones y trabajos futu-
ros luego del desarrollo de la tesis.
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Capı´tulo2
Fundamentos Teo´ricos
2.1 Teor´ıa de Filtros
Un filtro de microondas es una red de 2 puertas usada para el control de la respuesta en
frecuencia en un cierto punto del sistema de comunicaciones para proveer transmisio´n dentro
de una banda pasante del filtro y atenuacio´n en una banda de rechazo. Aplicaciones pueden
ser encontradas en diversos dispositivos de microondas, sistemas de radar, comunicaciones
y/o sistemas de medicio´n. Comenzaremos la discusio´n de la teor´ıa de filtros con e´nfasis en
los principales puntos para entender el comportamiento de un filtro de microondas.
2.2 Disen˜o de Filtros por el Me´todo de la Pe´rdida de
Insercio´n
Un filtro perfecto podr´ıa tener una pe´rdida de insercio´n cero en la banda pasante, ate-
nuacio´n infinita en la banda de rechazo y respuesta de fase lineal (que evite distorsio´n de la
sen˜al) tambie´n en la banda de trabajo. Es claro que tales filtros no existen en la pra´ctica,
por lo que algunos compromisos deben ser realizados. Estos conducen al estado del arte del
filtro. El me´todo de la pe´rdida de insercio´n, permite un alto grado de control sobre la banda
pasante, la amplitud en la banda de rechazo y las caracter´ısticas de fase, con una manera
de sintetizar sistema´ticamente una respuesta deseada. El compromiso en el disen˜o necesario
puede ser evaluado para conocer mejor el requerimiento de la aplicacio´n. Por ejemplo, una
pe´rdida de insercio´n mı´nima es muy importante, y una respuesta binomial puede ser usada;
una respuesta del tipo Chebyshev podr´ıa satisfacer los requerimientos de ca´ıda del filtro en
la frecuencia de corte. Si es posible sacrificar algu´n ratio marginal de atenuacio´n, una mejor
respuesta en fase puede ser obtenida en el disen˜o de un filtro de fase lineal. Adema´s, en todos
los casos el me´todo de pe´rdida de insercio´n permite rendimiento y mejora de una manera
muy simple, por un costo que depende del orden del filtro. En los prototipos a seguir, el
orden del filtro es igual al nu´mero de elementos reactivos.
2.2.1 Caracterizacio´n por el Me´todo de la Pe´rdida de Insercio´n
Segu´n [27] en el me´todo, la respuesta del filtro es definida por su pe´rdida de insercio´n o
ratio de pe´rdida de potencia, PLR
PLR =
Potencia disponible desde la fuente
Potencia entregada a la carga
=
Pinc
Pload
=
1
1− |Γ(ω)|2 (2.1)
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Obse´rvese que la cantidad anterior es rec´ıproca de |S21|2 si ambas, cargas y la fuente
esta´n casadas. La pe´rdida de insercio´n, IL(insertion loss) por sus siglas em ingle´s en dB es:
IL = 10logPLR (2.2)
Segu´n la referencia de [27] |Γ(ω)2| es una funcio´n par de ω, por lo que puede ser expresada
como una funcio´n polinomial de ω2. As´ı podemos escribir:
|Γ(ω)2| = M(ω
2)
M(ω2) +N(ω2)
(2.3)
Donde M y N son polinomios en ω2 de variable compleja cuyas soluciones (numerador)
ceros y (denominador) definen la funcio´n de transferencia del filtro. Substituyendo esta forma
en la ec. (2.1), llegamos a lo siguiente:
PLR = 1 +
M(ω2)
N(ω2)
(2.4)
Para ser un filtro f´ısicamente realizable su ratio de pe´rdida de potencia debe ser de la
forma (2.4). No´tese que especificamente el ratio de pe´rdida de potencia restringe simul-
ta´neamente la magnitud del coeficiente de reflexio´n, |Γ|. Vamos ahora a discutir algunas
respuestas de filtros pra´cticas.
2.2.2 Respuesta Ma´ximamente Plana
Esta caracter´ıstica es tambie´n llamada de respuesta binomial o Butterworth, y es o´ptima
en el sentido que provee una respuesta en la banda, lo ma´s plana posible para una determi-
nada complejidad del filtro u orden, para un filtro pasa bajas, el ratio de pe´rdida de potencia
esta´ especificada por:
PLR = 1 + k
2
(
ω
ωc
)2n
(2.5)
onde n es el orden del filtro y el ωc es la frecuencia de corte.
La banda pasante se extiende desde ω = 0 hasta ω = ωc; en el l´ımite de la banda el ratio
de pe´rdida de potencia es 1+k2. Si escogemos este como el punto de −3 dB, como es comu´n,
tenemos que k = 1, el cual va ser asumido a partir de ahora. Para ω > ωc, la atenuacio´n
se incrementa de manera mono´tona con la frecuencia, como es mostrado en la Figura (2.1).
Para ω  ωc, PLR ' k2(ω/ωc)2n, el cual muestra que la pe´rdida de insercio´n crece en un
ratio de 20dB/de´cada.
2.2.3 Respuesta con Ripple Constante
Si usamos el polinomio de Chebyshev para especificar la pe´rdida de insercio´n de un filtro
pasa bajas N-e´simo orden entonces:
PLR = 1 + ξ
2T 2n
(
ω
ωc
)
(2.6)
Como resultado, una ca´ıda ma´s acentuada en la frecuencia de corte, aunque la respuesta
en la banda pasante va tener ripples de amplitud 1+ξ2, como es mostrado en la Figura (2.1).
Dado que el Tn(x) oscila entre ±1 para |x|2 ≤ 1. Entonces ξ2 determina el nivel de ripple
en la banda pasante. Para un valor mayor de x, Tn(x) ' 0.5(2x)n, entonces para ω  ωc la
pe´rdida de insercio´n se torna:
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Figura 2.1: Respuestas Ma´ximamente plana y de ripple constante para un filtro pasa bajas
con N = 3.
PLR ' ξ
2
4
(
2ω
ωc
)2n
El cual aumenta en un ratio de 20N dB/de´cada. Sin embargo, la pe´rdida de insercio´n
para el caso del filtro de tipo Chebyshev es (22n)/4 mayor que la respuesta binomial para
cualquier frecuencia donde ω  ωc.
Percibiendo que un filtro con mayor rechazo fuera de la banda puede ser implementado
mediante o polinomio de Chebyshev vamos a profundizar ma´s el ana´lisis de este tipo de filtro.
2.2.4 Prototipo de Filtro Pasa Bajas con Ripple Constante
Para un filtro pasa bajas com un valor de ripple constante y con frecuencia de corte
ωc = 1rad/sec, el ratio de pe´rdida de potencia de la ec. (2.6) es:
PLR = 1 + ξ
2T 2n(ω) (2.7)
donde 1+ξ2 es el nivel de ripple en la banda pasante. Dado que el polinomio de Chebyshev
tiene la propiedad que:
Tn(0) =
{
0 para n impar
1 para n par
La ec. (2.7), muestra que el filtro va tener de un ratio pe´rdida de potencia igual a 1 en
ω = 0, para n impar, pero un ratio de pe´rdida de potencia de 1 + ξ2 en ω = 0, para n par.
As´ı, existen dos casos a ser considerados, dependiendo del valor de n.
Para el modelo da Figura 2.2, el nivel de ripple ha sido demostrado (una parte mas
profunda de la resolucio´n de las ecuaciones puede encontrarse en [27]) as´ı:
ξ2 =
(1−R)2
4R
Para un valor de n par o:
R = 1 + 2ξ2 ± 2ξ
√
1 + ξ2 (2.8)
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Figura 2.2: Prototipo de filtro pasa bajas con n = 2.
Donde el valor de R representa la impendacia de la carga, la cual no necesariamente tiene
el mismo valor nu´mero que la impednacia del la fuente. Del mismo circuito de la Figura 2.2,
se obtienen las relaciones adicionales:
4ξ2 =
1
4R
L2C2R2
−4ξ2 = 1
4R
(C2R2 + L2 − 2LCR2)
Tabla 2.1: Valores de los elementos para prototipos de filtro pasa bajas (g0 = 1, ωc = 1,
n = 1 al 10, 0.01 dB de ripple).
La cual puede ser usada para hallar L y C. No´tese que de la ec. (2.8) dado que el valor
de R no es igual a la unidad, se va tener un descasamiento de impedancias si la carga no
tiene un valor unitario de impedancia (normalizada). Aunque esto puede ser corregido con
un transformador de un cuarto de longitud de onda, o adicionando un elemento en el filtro
para hacer n impar. Para n impar, puede ser demostrado que R = 1. Innumerables tablas y
curvas existen para el disen˜o de filtros pasa bajas para ripple constante, con impedancias de
fuente y frecuencias de corte normalizadas ( ω
′
c = 1 rad/s), las cuales pueden ser aplicadas en
circuitos escalonados de cualquier orden [9]. Los datos en el disen˜o del filtro van a depender
del nivel de ripple especificado en la banda pasante y el orden del filtro.
La Tabla 2.1 lista los valores de los elementos normalizados para un prototipo de filtro
pasa bajas, que tiene una pe´rdida de 0.01 dB de ripple, para valores de n = 1...10. No´tese
que la impedancia de carga gn+1 6= 1 para n par.
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Adema´s si la atenuacio´n en la banda rechazada fuese especificada el uso de las curvas
de la Figura 2.3 pueden ser utilizadas para estimar el valor de n para diferentes valores de
ripple.
Figura 2.3: Atenuacio´n vs. frecuencia normalizada, para prototipo de filtros con ripple
constante 0.01 dB de nivel de ripple
2.3 Transformaciones en Filtros
En la seccio´n previa, el disen˜o de un prototipo de filtros pasa baja en redes para diferentes
funciones de transferencia ha sido introducido. Estas redes pasa bajas son normalizadas
con un valor de impedancia de carga igual a 1Ω y una frecuencia de corte de 1 rad/s.
Adicionalmente, para obtener el nivel de frecuencia e impedancia deseada es necesario usar
la transformacio´n para escalar el valor de los componentes del prototipo en la red. Tambie´n
es necesario convertir la red pasa bajas en otro tipo de filtros (pasa altas, pasa banda, etc.)
a trave´s del mapeamiento en frecuencia.
Para acompan˜ar el mapeamiento de frecuencia una funcio´n adecuada, f(s) tiene que ser
hallada primero, la cual transforma la banda pasante y la banda de rechazo de un filtro pasa
bajas en un nuevo filtro pasa banda y rechaza banda. Luego s el filtro original es substituido
por la funcio´n f(s). Finalmente, los componentes del nuevo filtro son determinados por
inspeccio´n de la funcio´n de impedancia resultante. Es importante notar que la transforma-
cio´n en frecuencia es matema´ticamente exacta, sin embargo los valores de los componentes
finales pueden no ser siempre realizables en la pra´ctica, especialmente en filtros de banda es-
trecha. La Figura 2.4(a-d) muestra cuatro diferentes modelos fundamentales de estructuras
de filtros, llamados filtro pasa bajas, pasa altas, pasa banda e rechaza banda. Expresiones
para el mapeamiento y escalamiento de impedancias y frecuencias pueden encontrarse en las
ecuaciones (2.9) hasta la (2.12).
En las expresiones la primera ecuacio´n en cada conjunto define el mapeamiento de frecu-
encias necesario para obtener la respuesta deseada. Z0 es el nivel de impedancia, gk son los
valores de los componentes del prototipo del filtro pasa bajas, ωc es la frecuencia de corte
del prototipo de filtro pasa bajas (el cual esta´ a 1rad/s), y el ω0 es el para´metro de la nueva
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frecuencia del filtro. Si el nuevo filtro es pasa bandas o rechaza banda, entonces ω0 es la
frecuencia central definida por las dos frecuencias extremas ω1 y ω2. El para´metro de ancho
de banda BW , es tambie´n definido para los dos u´ltimos tipos de filtros.
(a) (b)
(c) (d)
Figura 2.4: 4 topolog´ıas de diferentes filtros (a) filtro pasa bajas, (b) pasa altas, (c) passa
banda e (d) rechaza banda.
Filtro Pasa Bajas
ω
ωc
← ω
ω0
Lk/2 = gk
Z0
ω0
k = 2, 4, 6...
C(k+1)/2 = gk
1
Z0ω0
k = 1, 3, 5... (2.9)
Filtro Pasa Altas
ω
ωc
← − ω
ω0
Lk/2 =
Z0
gkω0
k = 2, 4, 6...
C(k+1)/2 =
1
gkZ0ω0
k = 1, 3, 5... (2.10)
Filtro Pasa Bandas
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ω
ωc
← ω0
BW
(
ω
ω0
− ω0
ω
)
ω0 =
√
ω1ω2 BW = ω2 − ω1
Lk = gk
Z0
BW
Ck =
BW
gkZ0ω20
k = 2, 4, 6...
Lk =
BWZ0
gkω20
Ck = gk
1
BWZ0
k = 1, 3, 5... (2.11)
Filtro Rechaza Bandas
ω
ωc
← − ω0
BW
(
ω
ω0
− ω0
ω
)
ω0 =
√
ω1ω2 BW = ω2 − ω1
Lk = gk
Z0BW
ω2
Ck =
1
gkZ0BW
k = 2, 4, 6...
Lk =
Z0
gkBW
Ck = gk
BW
Z0ω2
k = 1, 3, 5... (2.12)
La transformacio´n de los elementos desde un prototipo de filtro pasa baja a un pasa altas,
pasa banda, o rechaza banda, se encuentran resumidas en la Figura 2.5 . No´tese que en estos
resultados no se esta´n incluyendo los escalamiento en frecuencia.
Figura 2.5: Resumen de transformaciones de los prototipos de filtro (∆ = (ω2 − ω1)/ω0 ).
2.4 Inversores de Impedancia
La transformacio´n de frecuencia introducida en la seccio´n anterior para obtener un filtro
pasa bandas a partir de un prototipo pasa bajas resulto´ en una red que contiene resonadores
en series y paralelos (ver Figura 2.4). Sin embargo, es usualmente ventajoso usar ya sea
una topolog´ıa de resonadores en serie o paralelo, en el disen˜o de filtros pasa bandas para
simplificar el modelo del filtro circuital. Por otro lado, esto permite la realizacio´n del filtro
mediante l´ıneas acopladas con tecnolog´ıas como stripline - microstrip por ejemplo. As´ı, es
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requerida una te´cnica para convertir redes con ambos tipos de resonadores a redes con so´lo
un tipo de resonador.
Las transformaciones de un tipo de resonador a otro es lograda usando componentes de
circuito llamados inversores de impedancia y admitancia. Los inversores de impedancia y/o
admitancia pueden ser usados para el disen˜o de filtros pasa banda usando so´lo resonadores
en paralelo y/o serie respectivamente. Esto ofrece una te´cnica poderosa, la cual resulta
en una realizacio´n pra´ctica del filtro en tecnolog´ıas de circuitos impresos a partir de un
prototipo circuital con elementos concentrados (lumped). Un inversor de impedancia es un
transformador de un cuarto de longitud de onda, cuya impedancia de entrada esta´ dada por:
Zin =
K2
ZL
(2.13)
Donde ZL e K son las impedancias de carga e impedancia caracter´ıstica respectivamente.
La Figura 2.6 muestra el uso de inversores de impedancia e admitancia para convertir re-
sonadores de serie a paralelo y viceversa. Para explicar como seleccionar la impedancia
caracter´ıstica y los valores de admitancia de una l´ınea de transmisio´n, vamos a considerar
la impedancia de entrada como una red serie LC terminada como una carga de impedancia
ZL:
Zin = ZL + jωL1 +
1
jωC1
(2.14)
Para convertir el resonador serie en un resonador paralelo, necesitamos el uso de de los
inversores segu´n se encuentra descrito en la Figura 2.6. A seguir la impedancia de entrada
del resonador paralelo con la de los inversores de impedancia a cada lado conectados a la
misma carga:
Zin =
K2
1
ZL
K2
+jωC2+
1
jωL2
= ZL +K
2jωC2 +K
2 1
jωL2
(2.15)
Donde C2 e L2 son los valores de los componentes del resonador paralelo. Nuestro objetivo
es obtener la misma impedancia a partir de ambas ecuaciones, esto es, la transformacio´n en la
carga sea igual. Para conseguir esto, se debe tener K =
√
L1/C2. No´tese que para todos los
resonadores tenemos LC = 1/ω20, donde ω0 es la frecuencia central. Una derivacio´n similar
puede conducir al valor final del inversor de admitancia J =
√
C2/L1. Debe ser indicado que
los inversores de impedancia y admitancia son de hecho, los mismos dispositivos (l´ıneas de un
cuarto de longitud de onda). Pero, dependiendo de los requerimientos, podemos especificar
caracter´ısticas de impedancia ou admitancia en la l´ınea. As´ı el uso de K o J debe no ser
confuso; ambos son referidos al mismo dispositivo.
2.5 Transformaciones de Richard’s
Hasta ahora hemos concentrado la fundamentacio´n de la implementacio´n de los filtros y
las principales transformaciones para elementos de para´metros concentrados, ya que estos
conceptos son indispensables en la parte general de la teor´ıa de filtros. Vamos a desplazar
nuestro foco ahora, a partir de elementos concentrados, a filtros distribuidos, los cuales even-
tualmente van a conducir a la construccio´n mediante tecnolog´ıas de microcinta o stripline.
Tal vez la transformacio´n ma´s fundamental usada en el disen˜o de filtros distribuidos es la
Transformacio´n de Richard’s. La cual determina una funcio´n de impedancia realizable por
un resistor y una red de l´ınea de transmisio´n. La transformacio´n de Richard’s esta´ basada
en el siguiente mapeamiento:
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(a)
(b)
Figura 2.6: Uso de inversores para convertir secciones de filtros pasa bandas en redes usando
so´lo resonadores en serie o paralelo. (a) Figura superior, inversor de impedancia (K =√
L1/C2), (b) Figura inferior, inversor de admitancia (J =
√
C2/L1).
Ω = tan(βl) (2.16)
Mapeando el plano β, en el plano Ω. Obviamente el mapeamiento anterior no es un´ıvoco
debido a la periodicidad de la funcio´n tangente. Los dos principales requerimientos de la
teor´ıa de Richard’s es que las l´ıneas deben ser sin pe´rdidas y proporcionales (por ej. l´ıneas
de transmisio´n que son divisibles por un entero comu´n). Ambos requerimientos pueden ser
aproximados en la pra´ctica. Esta teor´ıa permite tener un equivalente entre los circuitos de
para´metros concentrados aplicados a elementos distribuidos. Es as´ı como esta transformacio´n
es colocada en una parte muy importante en la teor´ıa de filtros. La s´ıntesis de los filtros
distribuidos a partir de elementos concentrados mediante las transformaciones de Richard’s,
es como sigue: De la ec. (2.16), sin pe´rdida de generalidad, uno puede ver que la reactancia
del inductor y la susceptancia del capacitor puede ser escrita como:
jXL = jΩL = jL tan(βl)
jBC = jΩC = jC tan(βl) (2.17)
Las ecuaciones anteriores sugieren que la inductancia pueda ser substituida por una
l´ınea de transmisio´n en corto circuito con una impedancia caracter´ıstica L, mientras que un
capacitor puede ser substituido por una l´ınea de transmisio´n en circuito abierto y con una
impedancia caracter´ıstica de 1/C. La representacio´n gra´fica es mostrada en la Figura 2.7.
No´tese que la frecuencia de corte de la transformacio´n ocurre en Ω = 1, lo que se traduce en
ancho del stub de l = λ/8. La principal desventaja de la transformacio´n de Richard’s es que
la respuesta en frecuencia del resultado de la red distribuida es perio´dica con 4ωc donde ωc
es la frecuencia de corte.
Aunque las transformaciones de Richard’s proporcionen una manera simple de convertir
filtros de para´metros concentrados en distribuidos, existe una dificultad en la implementa-
cio´n de los filtros usando la tecnolog´ıa de circuitos impresos a trave´s de este me´todo: no es
simple implementar microcintas en corto circuito debido a que los inductores de para´metros
concentrados usan l´ıneas de transmisio´n. As´ı, podr´ıa ser muy u´til, si todas las microcintas fu-
esen implementadas en paralelo. Para superar esas dificultades, las identidades de Kuroda′s
mostradas en la Figura 2.8 son usadas. La microcinta en corto circuito es convenientemente
transformada a un circuito abierto en paralelo por la ayuda de un segmento de l´ınea de
transmisio´n. La longitud de todas as l´ıneas son de λ/8 a la frecuencia de corte, ωc. Note
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(a)
(b)
Figura 2.7: Transformaciones de Richard para: (a) Inductor, (b) Capacitor.
que la aplicacio´n de las identidades de Kuroda’s va a separar f´ısicamente las microcintas por
la insercio´n de segmentos de l´ıneas de transmission adicionado entre ellos, los cuales para la
realizacio´n pra´ctica son extremadamente u´tiles.
2.6 Ana´lisis de una Seccio´n de L´ıneas Acopladas
En la seccio´n anterior ha sido revisada la importancia de la transformacio´n de Richard’s
como una de las ma´s importantes en el disen˜o de filtros distribuidos que con la ayuda de las
identidades de Kuroda’s permiten representan las caracter´ısticas de para´metros concentrados
en distribuidos para implementacio´n mediante tecnolog´ıas de microstrip y stripline. Ahora
bien enfoca´ndonos hacia nuestro horizonte pasaremos a demostrar de manera rigurosa la uti-
lidad de las estructuras interdigitales como filtros pasa banda, comenzamos nuestro ana´lisis
de um par de l´ıneas acopladas como es mostrado en la Figura 2.9 [28].
El circuito analizado sera´ una estructura de cuatro puertas donde colocamos un valor de
excitacio´n en cada puerta en la direccio´n y sentido como se muestra en la Figura 2.9. El
circuito adema´s es una estructura sime´trica con relacio´n a una l´ınea imaginaria que atraviesa
la mitad de la estructura debie´ndola en dos.
Hecho el ana´lisis de las tensiones e intensidades de corriente se obtiene la matriz de
impedancias [Z] que define una l´ınea acoplada de cuatro puertas, siendo esta, la que se
muestra en la ec. (2.18) [27].
Z11 = Z22 = Z33 = Z44 =
−j
2
(Zoe + Zoo)cotβl
Z12 = Z21 = Z34 = Z43 =
−j
2
(Zoe − Zoo)cotβl
Z13 = Z31 = Z24 = Z42 =
−j
2
(Zoe − Zoo)cosecβl
Z14 = Z41 = Z23 = Z32 =
−j
2
(Zoe + Zoo)cosecβl (2.18)
Siendo las componentes Zij de la matriz [Z], Zoe y Zoo las impedancias caracter´ısticas de
los modos par: que surgen del ana´lisis de las excitaciones en las puertas con igual amplitud
y en la misma direccio´n y las impares: del ana´lisis de excitaciones en puertas con igual
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Figura 2.8: Identidades de Kuroda para convertir microcintas en corto circuito a circuito
abierto y viceversa, n2 = 1 + Z2/Z1
amplitud y sentido contrario, respectivamente, que surgen como l, la longitud ele´ctrica de
las l´ıneas y β, la constante de propagacio´n. Observa´ndose la matriz, se verifica la existencia
de simetr´ıa en el sistema, una vez que todos los elementos de la diagonal principal da matriz
[Z] son iguales.
Por otro lado, tambie´n de deduce que es un dispositivo rec´ıproco, una vez que Zij = Zji
para todos los valores de i y j diferentes unos de los otros. De forma equivalente, se puede
obtener la matriz de admitancias [Y ], que definen un par de l´ıneas acopladas de la Figura
2.9. La relacio´n entre los para´metros da matriz [Z], y la matriz [Y ] son mostradas en la ec.
2.19, [27].
Z11 =
Y33
|Y | Z13 = −
Y13
|Y | Z13 = −
Y31
|Y | Z33 =
Y11
|Y | (2.19)
|Y | = Y11 · Y33 − Y13 · Y31 (2.20)
Donde Yij son los componentes de la matriz [Y ] y |Y | es el determinante de la matriz [Y ].
Partiendo de la matriz [Z] presentada en la ec. (2.18), la matriz [Y ] resulta de la aplicacio´n
de las transformaciones descritas en la ec. (2.19), lo cual es mostrado en la ec. (2.21).
Donde Y oe e Y oo son las impedancias caracter´ısticas de modo par e impar, respectivamente.
A partir de la matriz [Y ], podemos determinar las mismas conclusiones que fueron derivados
para la matriz [Z].
Y11 = Y22 = Y33 = Y44 =
−j
2
(Y oe + Y oo)ctgβl
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Figura 2.9: Representacio´n de un par de l´ıneas acopladas
Y12 = Y21 = Y34 = Y43 =
−j
2
(Y oe − Y oo)ctgβl
Y13 = Y31 = Y24 = Y42 =
−j
2
(Y oe − Y oo)cscβl
Y14 = Y41 = Y23 = Y32 =
−j
2
(Y oe + Y oo)cscβl (2.21)
En este punto, se puede conseguir comportamientos diferentes dependiendo de las exci-
taciones en corto o en abierto que sean designadas en las puertas existentes en el dispositivo.
Son un total de diez tipos de respuestas. El resultado obtenido para cada combinacio´n posible
es mostrado en la Figura 2.2. Entonces, vamos analizar matema´ticamente la configuracio´n
correspondiente al siguiente arreglo: el caso en que la puerta 2 y 4 esta´n en corto, es decir
que V2 = V4 = 0. As´ı, el circuito mostrado en la Figura 2.9 es reducido para aquel mostrado
en la Figura 2.10.
Un filtro de microondas es un red de dos puertas, usada para controlar la respuesta en
frecuencia en un cierto punto del sistema de microondas, ofreciendo transmisio´n en la banda
de frecuencias que corresponde a una banda pasante, y atenuacio´n en la banda de rechazo
del filtro. Respuestas t´ıpicas de los diferentes tipos de filtros incluyen caracter´ısticas del tipo
pasa bajas, pasa bandas, pasa altas y rechaza banda; asimismo para cada tipo de aplicacio´n,
frecuencia de trabajo, ancho de banda y especificaciones de disen˜o, se suele encontrar una
o ma´s tecnolog´ıas las cuales adaptan con el fin de atender el requerimiento del filtro a ser
implementado.
Figura 2.10: Representacio´n de un par de l´ıneas acopladas corto circuitadas en las puertas 2
y 4.
Esto lleva a simplificar el problema de ana´lisis de un conjunto de dos puertas. Debido
que la condicio´n de frontera en corto es equivalente a un corto-circuito en las puertas, es
mas fa´cil de usar admitancias para simplificar el sistema. En contra parte, tambie´n podr´ıa
haber hecho uso de la matriz [Z], obtenie´ndose en ambos casos, los mismos resultados. As´ı,
la matriz [Y ] de cuatro puertas es reducida, como es mostrado en la ec. (2.22).
[I] = [Y ].[V ]|V2=V4=0 →
{
I1 = Y11.V1 + Y13.V3
I3 = Y31.V1 + Y33.V3
(2.22)
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Tabla 2.2: 10 representaciones cano´nicas de circuitos de l´ıneas acopladas.
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A partir de las ecuaciones mostradas en (2.22) se puede obtener la matriz de impedancias
[Z] la cual atiende las restricciones expuestas, utilizando las transformaciones mostradas en
la ec. (2.19). Se debe notar que, a pesar del corto en las puertas 2 y 4 todav´ıa esta´n
manteniendo la simetr´ıa y reciprocidad, por lo que continua cumplie´ndose que Z11 = Z22 y
Z13 = Z31. As´ı, el determinante de la matriz [Y ] es reducido al que es mostrado en la ec.
(2.23).
|Y | =
(−j
2
.(Y0e + Y0o).cotβl
)2
−
(−j
2
.(Y0e − Y0o).cosecβl
)
=
=
1
4sin2βl
.
[
cos2βl.(Y0e + Y0o)
2 − (Y0e − Y0o)2
]
=
1
4sin2βl
.
1
(Z0e.Z0o)2
[
cos2βl.(Z0e + Z0o)
2 − (Z0e − Z0o)2
]
(2.23)
Consecuentemente, los para´metros de la matriz [Z] sera´n los mostrados en las ecuaciones
(2.24) y (2.26):
Z11 =
−j
2
· (Y0e + Y0o) · cotβl
1
4sin2βl
· 1
(Z0e·Z0o)2
[
cos2βl · (Z0e + Z0o)2 − (Z0e − Z0o)2
]
=
j · 2 · Z0e · Z0o · cos βl · sin βl · (Z0e + Z0o)[
(Z0e − Z0o)2 cos2 βl · (Z0e + Z0o)2
] (2.24)
Z13 =
−j
2
.(Y0e − Y0o).cosecβl
1
4sin2βl
. 1
(Z0e.Z0o)2
[
cos2βl.(Z0e + Z0o)
2 − (Z0e − Z0o)2
]
=
j.2.Z0e.Z0o.cosβl.sinβl.(Z0e + Z0o)[
(Z0e − Z0o)2cos2βl.(Z0e + Z0o)2
] (2.25)
Por tanto, la matriz expuesta fue caracterizada por los para´metros de las ecuaciones (2.24)
y (2.25) definen un dispositivo con dos resonadores. Por otro lado, en el filtro interdigital
t´ıpicamente va ser usado un mayor nu´mero de resonadores acoplados. Por lo que, en realidad
tendremos una concatenacio´n de bloques caracterizados por la matriz calculada. El diagrama
de bloques de la red sera´ igual al representado en la Figura 2.11.
Figura 2.11: Diagrama de bloques de las puertas 1 y 3.
Este esquema puede ser representado de modo equivalente por un u´nico bloque conectado
a dos impedancias en cada lado, como es mostrado en la Figura 2.12.
Donde las impedancias de carga ZL1 e ZL3 son las impedancias equivalentes a otros
bloques existentes en cada extremidad del bloque que debe ser tratada. Lo ideal es que
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Figura 2.12: Diagrama de bloques de las puertas 1 y 3 en te´rminos de la impedancia de
carga.
ZL1 = Zin1 y ZL32 = Zin2 de modo que no existan reflexiones entre los bloques y, as´ı,
obtener el ma´ximo de transferencia de potencia. Entonces, vamos a encontrar los valores
para atender la impedancia de entrada y la impedancia de carga para obtener a ma´xima
transferencia. A partir de la matriz [Z] de una red de dos puertas, siendo estas puertas 1
y 3, podemos analizar la impedancia de entrada que es la observada desde la puerta 1 o 3,
como es mostrado en la ecuacio´n (2.26).
V1 = Z11.I1 + Z31.I3
V2 = Z31.I1 + Z33.I3
}
→
{
Zin1 =
V1
I1
= Z11 + Z13.
I3
I1
Zin3 =
V3
I3
= Z33 + Z31.
I1
I3
(2.26)
Para estudiar el comportamiento que deben cumplir las impedancias, queremos llegar a
la impedancia de entrada en funcio´n de la carga. Por eso, buscamos satisfacer la relacio´n de
las impedancias de carga con los coeficientes de intensidad. Estas relaciones esta´n mostradas
en la ec. (2.27).
ZL1 = −V1
I1
= −Zin1 → I3
I1
= −ZL1 + Z11
Z13
ZL3 = −V3
I3
= −Zin3 → I1
I3
= −ZL3 + Z33
Z31
(2.27)
Donde el sentido de la relacio´n de tensio´n e intensidad de corriente es debido a la di-
reccio´n opuesta de la corriente con relacio´n al potencial en la carga definida en la Figura
2.12. Conocida la relacio´n de intensidad, podemos expresar las impedancias de entrada en
cualquiera de las puertas en funcio´n de la impedancia da carga y para´metros de matriz [Z].
Esto es mostrado en la ec. (2.28).
Zin1 = Z11 − Z13Z31
ZL1 + Z33
=
ZL1Z11 + Z11Z33 − Z13Z31
ZL3 + Z11
Zin3 = Z33 − Z31Z13
ZL3 + Z11
=
ZL3Z33 + Z11Z33 − Z13Z31
ZL3 + Z11
(2.28)
Analiza´ndose la ec. (2.28), y teniendo en cuenta la matriz para l´ıneas acopladas obtenidas
es deducido Zin1 = Zin3, para el caso en que no existan reflexiones, esto es, el caso en que
ZL3 = Zin1 y ZL1 = Zin3. Esto porque a pesar de corto circuitar las puertas 2 y 4, todav´ıa es
mantenida la simetr´ıa, de modo que se continua cumpliendo Z11 = Z22. Considerando estas
igualdades, podemos obtener una expresio´n en que la impedancia de entrada es dependiente
so´lo de los para´metros de la matriz. La impedancia resultante, utilizando cualquiera de las
impedancias de entrada mostradas en la ec. (2.28) es presentada en la ec.(2.29).
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Zin =
√
Z211 − Z213 (2.29)
Donde hemos considerado Z13 = Z31 porque la red es rec´ıproca. Si substituimos los
valores de la matriz [Z] obtenidos en la ecuacio´n (2.24) al analizar el caso particular del
filtro interdigital obtenemos que la impedancia de entrada debe ser como es mostrado en la
ecuacio´n (2.30). Como es mostrado en la ecuacio´n (2.30), la impedancia de entrada depende
de βl, lo que permite analizar la adaptacio´n del filtro y, por consiguiente, la atenuacio´n
del mismo en funcio´n de la longitud de la l´ınea y de la frecuencia. El dispositivo sera´
integralmente adaptado para el caso en que tenga una impedancia de entrada igual a la
impedancia de la carga del resto del sistema, siendo este generalmente 50Ω.
Zin1 =
{
−
[
2 · Z0e · Z0o · cos βl · sin βl(Z0e + Z0o)
(Z0e − Z0o)2 − cos2 βl · (Z0e + Z0o)2
]2
+
[
2 · sin βl · (Z0e · Z0o) · (Z0e − Z0o)
(Z0e − Z0o)2 − cos2 βl · (Z0e + Z0o)2
]2}1/2
Zin1 = 2 · (Z0e · Z0o) · sin βl
√
(Z0e − Z0o)2 − cos2 βl · (Z0e + Z0o)2
[(Z0e − Z0o)2 − cos2 βl · (Z0e + Z0o)2]2
Zin1 =
2 · (Z0eZ0o) · sin βl√
(Z0e − Z0o)2 − cos2 βl · (Z0e + Z0o)2
(2.30)
La impedancia presenta un mı´nimo para una longitud de l´ınea igual a λ/2, en este caso
tratamos un βl = 180◦ y, por tanto, una impedancia de cero. Esto es un valor que esta´ lejos
del valor t´ıpico de 50 Ω, lo que llevara´ al aparecimiento de reflexiones y, consecuentemente,
atenuacio´n de la sinal. En contrapartida, para una longitud de l´ınea de λ/4 (βl = 90◦) a la
frecuencia central o de trabajo del filtro, la impedancia de entrada tiene su valor ma´ximo, el
cual es mostrado en la ec. (2.31).
ZinMAX =
2.Z0e.Z0o
(Z0e − Z0o)2 (2.31)
As´ı, si igualamos el valor de esta impedancia ZinMAX al valor de la impedancia de carga
del resto del sistema, seremos capaces de obtener los valores de Z0e y Z0o, que permiten la
transferencia de potencia ma´xima a la frecuencia de trabajo. Al mismo tiempo, como nos
alejamos de esta frecuencia, la longitud ele´ctrica del resonador no sera´ ma´s de 90◦ de modo
que desaparecera´ gradualmente su valor de impedancia hasta llegar a cero. Por consiguiente,
el comportamiento descrito por la impedancia permite sugerir que el dispositivo presentara´ el
mismo tipo de respuesta que un filtro pasa banda. Adicionalmente, debido a la periodicidad
de las funciones existentes (seno y coseno) en la ecuacio´n (2.30), podemos decir con absoluta
certeza que no habra´ ningu´n espurio entre 90◦ e βl = 90◦ = 270◦, o equivalentemente, entre
una longitud del resonador ele´ctrico λ/4 y λ/4 + λ/2. De esta forma, las re´plicas obtenidas
de la respuesta del filtro centradas en (2n + 1λ/4), siendo n un nu´mero natural par mayor
que 0.
2.7 Disen˜o de Filtros por Acoplamiento
Como se demuestra en la Seccio´n 2.1, el primer paso en el disen˜o de filtros de paso de
banda es determinar el prototipo de red paso bajo. Por tanto, el mapeo en la frecuencia y
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el escalamiento de la impedancia se utilizan para obtener la respuesta del filtro pasa banda
deseado. Los filtros obtenidos de esta manera pueden ser disen˜ados tanto para banda estrecha
como para banda ancha. El mapeo de frecuencia reemplaza eficazmente cada inductor en serie
por un inductor en serie con un condensador, y cada condensador en paralelo por un inductor
y un condensador tambie´n en paralelos, ver Figura 2.5. Aunque el mapeamiento en la
frecuencia es matema´ticamente exacto, los valores de los componentes resultantes pueden ser
demasiado pequen˜os o grandes para los disen˜os de banda estrecha, [29]. Adema´s, resonadores
del brazo en serie deben tener alto Q con el fin de tener una pe´rdida de insercio´n baja a
altas frecuencias. Estos problemas hacen que el uso de la te´cnica de mapeo en la frecuencia
sea pra´cticamente dif´ıcil de implementar en filtros pasa banda de banda estrecha a altas
frecuencia [30].
El remedio a este problema, es un aumento del nu´mero de componentes a utilizar, como
son los resonadores tipo, acoplados entre s´ı a trave´s de cualquiera de los elementos inductivos,
capacitivos, o ambos. Removiendo la funcio´n de selectividad en los brazos de la serie se
eliminan las dificultades antes mencionadas de manera significativa. En esencia, esto es lo
se hace con el uso de inversores introducidos en la Seccio´n 2.5.
Ahora bien, la idea es terminar con un circuito de filtro que contiene so´lo un tipo de reso-
nador acoplado en paralelo o en serie, ver Figura 2.6. Por lo tanto, la teor´ıa de los inversores
de impedancia esta´ estrechamente relacionada con el disen˜o de filtros acoplados. Esta te´cnica
se llama disen˜o de filtros de acoplamiento, el me´todo es bastante general y se puede aplicar
a los filtros de resonadores acoplados, en gran medida, sin embargo es importante remarcar
que existen 2 suposiciones en este me´todo, la primera es que la reactancia de acoplamiento
es independiente con la frecuencia y la segunda es que el acoplamiento existente so´lo ocurrira´
entre resonadores adyacentes.
Vamos a iniciar la explicacio´n de la te´cnica de disen˜o introduciendo el modelo de reso-
nadores acoplados as´ı como en la Figura 2.13 donde se visualiza el circuito ba´sico nodal,
cuya caracter´ıstica es que los resonadores se encuentran acoplados mediante capacitores o
inductores. Los nodos en la figura esta´n indicados mediante nu´meros subrayados. El proceso
del filtro pasabanda usa una te´cnica de disen˜o que requiere la determinacio´n del factor de
carga ”Q”de cada resonador (se sabe que cada resonador tiene un valor de ”Q”finito) y el
acoplamiento entre los resonadores. Asumimos que todos resuenan a la misma frecuencia
(es decir, poseen sinton´ıa s´ıncrona), cuando el ancho de banda es ”BW”y la frecuencia de
trabajo es f0, luego el factor-Q normalizado puede ser determinado de la siguiente fo´rmula:
Q1,n =
BW
f0
q1,n (2.32)
Con el uso de los factores de carga Q, el orden del filtro ”n”, el tipo de aproximacio´n
polinomial como para´metro del disen˜o (Chebyshev), los factores de carga normalizados de
cada resonador, qi; los factores de acoplamiento normalizados entre los resonadores ki,k,
puede ser determinados a partir de tablas disponibles en la literatura [30], un extracto para
un filtro de 5 resonador, es mostrado en la tabla 2.3, donde q0 es el factor en la entrada que
es considerado sin pe´rdidas con la que se obtiene la siguiente expresio´n:
Ki,k = ki,k
BW
f0
(2.33)
Luego el paso final, es el de determinar los elementos de acoplamiento del filtro pasa
banda. Dependiente de la topolog´ıa de red usada , se tienen las siguientes expresiones:
Para el disen˜o de circuito nodal en acoplamiento capacitivo, se tiene:
Ci,k = ki,k
√
CICK (2.34)
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Tabla 2.3: Factores de carga y acoplamiento normalizados para un filtro de 5 resonadores.
Donde Ci,k es el la capacitancia de acoplamiento entre el i-e´simo y k-e´simo nodo, ki,k es
el coeficiente de acoplamiento no normalizado, y CI , es el valor de una capacitancia que se
escoge inicialmente (la cual sera´ corregida con el me´todo nodal) en paralelo del i-e´simo nodo
cuando todos los otros nodos son cortocircuitados a tierra.
Ana´lisis para tipos de acoplamiento inductivo y disen˜o de circuitos en malla, pueden ser
encontrados en [29]
Notar que la frecuencia de resonancia de cada nodo esta´ dada por la siguiente ecuacio´n:
f0 =
1
2pi
√
LiCi
(2.35)
Para determinar el Ci y Li, todos los nodos en el circuito nodal, todos los nodos excepto el
i-e´simo, deben ser cortocircuitados a tierra. Esto muestra que inmediatamente los elementos
de acoplamiento de i-e´simo resonador en efecto, contribuyen a la frecuencia de resonancia.
Sin embargo, si el acoplamiento es relativamente de´bil, la contribucio´n es despreciable.
Para la construccio´n de la representacio´n de un de filtro interdigitales de alimentacio´n
lateral, se busca una entrada de alimentacio´n casada que minimize al ma´ximo las pe´rdidas
de acoplamiento, en por eso que la entrada con un transformador puede ser usado donde el
ratio de transformacio´n a ser usado es segu´n [29]:
η =
[
Zs
qi,n
f0
BW
1
ωC
]
(2.36)
Finalmente la correccio´n de los valores de las capacitancias en los resonadores, pueden
ser encontradas con las siguientes relaciones, donde se ha tenido en cuenta la sinton´ıa debido
a los capacitores de acoplamiento:
Cres1 = CI − C1,2 (2.37)
Cresj = CJ − Cj−1,j − Cj,j+1 j = 2...n− 1 (2.38)
Cresn = CN − CN−1,N (2.39)
Para plantear la metodolog´ıa de los filtros a ser construidos es importante conocer las
principales expresiones matema´ticas del filtro interdigital y las caracter´ısticas de su modi-
ficacio´n, asimismo la implementacio´n con las herramientas de software que nos permitan
soportar el proceso electromagne´tico que envuelvo la proyeccio´n del mismo.
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Figura 2.13: Topolog´ıa usada para el modelo de circuito de filtro pasabanda, circuito nodal
ba´sico con acoplamiento inductivo y/o capacitivo
2.8 Expresiones Matema´ticas para Filtro Pasa Banda
Interdigital
En las secciones anteriores se ha estudiado ampliamente la teor´ıa de filtros circuitales
con mayor e´nfasis en transformaciones de filtros pasa bajos a pasa banda, estructuras de
l´ıneas paralelas, en donde para uno de los casos, las condiciones en los extremos de las l´ıneas
coinciden con la arquitectura de un filtro interdigital. Adicionalmente luego del ana´lisis
de las excitaciones par e impar se obtuvo la ecuacio´n (2.31), que nos muestra como varia la
impedancia vista desde la puerta de entrada y por u´ltimo como convertir el filtro circuital pasa
banda en una estructura de un resonador R, L y C, con acoplamiento capacitivo o inductivo.
Es as´ı como nos encontramos ahora en condiciones de establecer las principales ecuaciones
para el disen˜o de un filtro interdigital compacto con alimentacio´n lateral (tappered).
La Figura 2.14 muestra un tipo de filtro pasa banda interdigital que es comu´nmente usado
para implementacio´n en tecnolog´ıa de circuitos impresos. La configuracio´n del filtro, como
es mostrada, esta´ compuesta por un arreglo de resonadores de l´ıneas de transmisio´n que
generan ”n”modos TEM, por ejemplo para stripline o modos quasi-TEM para microcintas,
cada una de las cuales tiene una longitud ele´ctrica de 90◦ en la frecuencia central y esta
corto circuitada en un extremo y en circuito abierto en el extremo opuesto, formando un
arreglo con orientacio´n alternada. En general, las dimensiones f´ısicas de los elementos de
l´ınea o de los resonadores puede ser diferente, el cual es indicado por las longitudes l1, l2
... ln y los anchos W1, W2... Wn. El acoplamiento es conseguido por medio del campo
de frontera (fringe) entre resonadores adyacentes separados por un espaciado Si,i+1, para
i = 1, ...n−1. La entrada y salida del filtro es una l´ınea de transmisio´n lateral de admitancia
caracter´ıstica Yt, la cual puede ser igual a la admitancia caracter´ıstica de la fuente/carga, Y0.
Una longitud ele´ctrica, θt, medida a partir de la extremidad del corto circuito del resonador
de la entrada/salida, la cual indica la posicio´n del tap, donde Y1 = Yn, denota la impedancia
caracter´ıstica de la microcinta (resonador) de entrada/salida.
Este tipo de filtro pasa banda es compacto, pero requiere el uso de aterramiento en los
resonadores, lo cual es generalmente realizado a trave´s de huecos, o conectando los extremos
a puntos de tierra (por ejemplo paredes de la caja meta´lica). Dado que el aterramiento de
los resonadores es de un cuarto de longitud de onda, la segunda banda pasante del filtro esta´
centrada en torno de tres veces la frecuencia central de la banda de la frecuencia deseada.
La diferencia de este tipo de filtro, con los filtros de resonadores acoplados paralelamente
Cap´ıtulo 2 47
Figura 2.14: Diagrama de bloques de las puertas 1 y 3 en te´rminos de la impedancia de
carga.
de media longitud de onda, es que la banda pasante espuria esta´ en torno de dos veces
la frecuencia central. La teor´ıa original y procedimiento de disen˜o para filtros pasa banda
interdigitales con alimentacio´n mediante l´ıneas acopladas de entrada / salida (I/O) puede
ser encontrada en [9]. Ecuaciones de disen˜o expl´ıcito con base [26] para el tipo de filtro pasa
banda con alimentacio´n lateral, I/O, como en la Figura 2.14 son dadas por:
θ =
pi
2
(
1− FBW
2
)
, Y =
Y1
tanθ
Ji,i+1 =
Y√
gigi+1
i ∈ {1, ..., n− 1}
Yi,i+1 = Ji,i+1sinθ i ∈ {1, ..., n− 1}
C1 =
Y1 − Y1,2
υ
, Cn =
Y1 − Yn−1,n
υ
Ci =
Y1 − Yi−1,i − Yi,i+1
υ
i ∈ {2, ..., n− 1}
Ci,i+1 =
Yi,i+1
υ
i ∈ {1, ..., n− 1}
Yt = Y1 −
Y 21,2
Y1
θt = sin
−1
(√
Y sin2θ
Y0g0g1
)
Ct =
cosθtsin
3θt
ω0Yt(
1
Y 20
+ cos
2θtsin2θt
Y 2t
)
(2.40)
Donde FBW es el ancho de banda fraccionado y el gi representa los valores de los
elementos del prototipo esta´ndar de filtro pasa bajas con frecuencia de corte normalizada en
Ωc = 1. Ci (i = 1...n) son las auto capacitancias por unidad de longitud entre los elementos
de l´ınea adyacentes. Observe que v indica a velocidad de fase de la onda en el medio de
propagacio´n. Las dimensiones f´ısicas de los elementos de l´ınea, pueden ser encontrados a
partir de los requerimentos de las mutuas y auto capacitancias. Ct es la capacitancia para
ser cargada en los resonadores de entrada y salida, a fin de compensar los errores de fase y
los cambios de frecuencia de resonancia debido al efecto de la entrada y salida lateral.
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Figura 2.15: Modelo de capacitancias en un stripline
Z0e1,2 =
1
Y1 − Y1,2 , Z0o1,2 =
1
Y1 + Y1,2
Z0ei,i+1 =
1
2Y1 − 1/Z0ei−1,i − Yi,i+1 − Yi−1,i for i=2 a n-2
Z0oi,i+1 =
1
Yi,i+1 + 1/Z0ei,i+1
, for i=2 a n-2
Z0en−1,n =
1
Y1 − Yn−1,n , Z0on−1,n =
1
Y1 − Yn−1,n (2.41)
Donde Z0ei,i+1 y Z0oi,i+1, son las impedancias de los modos par e impar de las l´ıneas
acopladas asociadas con resonadores i e i + 1, y todos los para´metros de admitancias estan
dados en (2.8).
2.9 Caracterizacio´n de Striplines
2.9.1 Impedancia Caracter´ıstica
Para obtener la expresio´n de la impedancia caracter´ıstica de una l´ınea de stripline, pri-
mero considere el modelo de capacitancia que es mostrado en la Figura 2.15, en la cual Cp
y Cf representan las capacitancias de plato paralelo y de franja respectivamente las cuales
son representadas segu´n las siguientes ecuaciones, para un valor de strip muy largo:
Cp = 0r
w
(b− t)/2F/m (2.42)
Cf ≈ 0r
pi
[
2
1− t/bln
[
1 +
1
1− t/b
]
−
(
1
1− t/b − 1
)
ln
[
1
(1− t/b)2 − 1
]]
F/m (2.43)
Por lo tanto la capacitancia total es encontrada asi:
C = 2Cp + 4CfF/m (2.44)
Notar que la ecuacio´n 2.43 es exacta para un strip entre dos planos de tierra infinitos.
Asimismo para la relacio´n t/w, lo cual es usualmente el caso en la mayor´ıa de las placas de
circuito impreso hoy en d´ıa, la impedancia caracter´ıstica puede ser determinada usando:
Zc =
1
cC
(2.45)
Donde c es la velocidad de la luz en el medio y C, es la capacitancia total de la l´ınea por
unidad de longitud, calculada usando las expresiones 2.42 y 2.43
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2.9.2 Capacitancia e Impendacia de los Modos Par e Impar entre
L´ıneas Stripline Acopladas por el Borde
Un par de l´ıneas convencionales stripline soportan dos modos TEM, par e impar. Como
se muestra en la Figura 2.16 las l´ıneas de conduccio´n son excitadas con la misma diferencia
de potencial, en el modo par y con la diferencia de potencial opuesta para el modo impar.
Para caracterizar un par de l´ıneas stripline la constante diele´ctrica efectiva, la impedancia
caracter´ıstica y las velocidades de fase para los modos par e impar pueden ser obtenidas
respectivamente como sigue [9]:
(a)
(b) (c)
Figura 2.16: (a) L´ıneas acopladas stripline (b) Modo par (c) Modo impar.
re,even =
Ce(d)
Ce(a)
re,odd =
Co(d)
Co(a)
(2.46)
Ze,even =
1
c
√
Ce(d)Ce(a)
Ze,odd =
1
c
√
Co(d)Co(a)
(2.47)
vp,even =
ω
β
=
c
re,even
vp,odd =
c
re,odd
(2.48)
Donde Ce(d) (Co(d)) son las capacitancias por unidad de longitud para el substrato diele´c-
trico usado, para los modos par e impar, mientras que Ce(a) (Ce(a)) son las capacitancias por
unidad de longitud para el substrato diele´ctrico reemplazado por aire, para los modos par e
impar; y c es la velocidad de la luz en el espacio vac´ıo. (c = 3.0x108m/s. Como es mostrado
en la figura 2.16, la capacitancia por unidad de longitud del modo par Ce y la capacitancia
de modo impar Co, pueden ser expresadas como:
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Ce = 2(Cp + Cf + C
′
fe) (2.49)
Co = 2(Cp + Cf + 2.C
′
fo) (2.50)
Cp y Cf hab´ıan sido formulados mediante las ecuaciones 2.42 y 2.43; C
′
fe es la capacitancia
de franja teniendo la modificacio´n debido a la presencia de otro conductor (ambos al mismo
potencial), ver Figura 2.16 (a). En la ecuacio´n para el modo impar, C
′
fo representa la
capacitancia de franja a trave´s del acoplamiento debido a la separacio´n de los conductores
en la regio´n correspondiente al diele´ctrico. Las expresiones son mostradas a continuacio´n
[10]:
C
′
fe =
Cf
1 + A(b/s)tanh(8s/b)
(2.51)
Donde:
A = exp[−0.1exp(2.33− 2.53w/b)] (2.52)
C
′
fo =
0r
pi
ln
[
coth
(
pi
4
s
b
)]
+ 0.65Cf
(
0.02
√
r
s/b
+ 1− 1
2r
)
(2.53)
[26] ha demostrado que la contante diele´ctrica efectiva re para el modo impar es ligera-
mente menor que para el modo par, as´ı su velocidad de fase sera´ siempre mayor.Asimismo ha
sido reportado que en los circuitos donde existe acoplamiento de l´ıneas, los espurios armo´ni-
cos pasabanda son debido a esa diferencia de velocidades de fase de los modos par e impar,
por lo tanto el rechazo de estos espurios puede ser conseguido obteniendo la ecualizacio´n de
sus velocidades de fase [31, 32].
Como fue descrito en la Figura 1.9, un nuevo modelo de filtro interdigital deslizado
es propuesto, los pares de resonador, ciertamente han sido implementados deslizando los
conductores una pequen˜a distancia a lo largo de la direccio´n de propagacio´n. Con este
nueva estructura, el filtro interdigital pasabanda disen˜ado a trave´s de los me´todos descritos
anteriormente puede seguir adoptando el objetivo fundamente de la respuesta del filtro. Con
esta propuesta de modificacio´n a la estructura del filtro interdigital convencional, se busca
que el promedio de la capacitancia de franja por unidad de longitud C
′
fo pueda ser reducida.
As´ı se espera que las velocidades de fase de los modos par e impar puedan ser ecualizados
para ciertos valores de di, y as´ı suprimir la respuesta espuria.
Quiza´ la principal ventaja de un par de l´ıneas de stripline es que las velocidades de fase
para los modos par e impares son iguales. Esto se deriva del hecho que el medio diele´ctrico
es homoge´neo, y en striplines el modo fundamental de propagacio´n es TEM (aunque modos
de alto orden pueden ser excitados si la frecuencia es lo suficientemente alta), asimismo
muestra un mejor aislamiento en relacio´n a las microstrips. El acoplamiento entre un par de
l´ıneas stripline puede ser implementado mediante un configuracio´n de borde (edge coupled),
o a lo largo de las l´ıneas (broadside coupled) sin embargo enmarca´ndoos en nuestro disen˜o,
estudiaremos el primero, como puede ser visualizado en la Figura 2.17 (a) y (b), cuya seccio´n
transversal puede ser vista
El acoplamiento de borde entre striplines provee un grado de acoplamiento moderado
para un strip de espesor muy delgado y su impedancia caracter´ısticas de los modos par e
impar puede ser calculado a partir de las siguientes expresiones:
Z0e =
1√
r
30pi
K(k
′
e)
K(ke)
(2.54)
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(a)
(b)
Figura 2.17: (a)Acoplamiento de borde en pares de l´ıneas stripline (b) seccio´n transversal.
Note que los strips esta´n localizados en la mitad del plano vertical
Z0o =
1√
r
30pi
K(k
′
o)
K(ko)
(2.55)
Donde:
ke = tanh
(
pi
2
w
b
)
tanh
[
pi
2
w + s
b
]
(2.56)
ko = tanh
(
pi
2
w
b
)
coth
[
pi
2
w + s
b
]
(2.57)
y
k
′
e,o =
√
1− k2e,o (2.58)
Donde, w es el ancho de las l´ıneas, s es la separacio´n entre las l´ıneas, b es la espesura
total del diele´ctrico, y K() es la integral completa el´ıptica de primera clase, cuyos valores
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puedes ser calculados en base a teor´ıa matema´tica, sin embargo estas ecuaciones puedes ser
programadas rapidamente a trave´s del paquete de matlab para un ra´pido ca´lculo.
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Metodologia
(a)
(b)
Figura 3.1: Modelo circuital de filtros pasa banda (a) filtro de orden 3. (b) filtro de orden 5.
3.1 Especificaciones y Requerimientos
En esta seccio´n vamos a abordar el disen˜o de un filtro pasa banda interdigital conside-
rando el conjunto de ecuaciones que este involucra, as´ı como las herramientas computacio-
nales disponibles, partiendo del modelo de circuito pasa bajas, hasta el prototipo de filtros
interdigital modificado para la arquitectura stripline.
Los requerimientos para el disen˜o son han sido presentados en el capitulo anterior, a
manera de resumen se muestra las principales caracter´ısticas del prototipo deseado y las
restricciones en cuento al rechazo fuera de banda en el disen˜o del mismo:
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Figura 3.2: Respuestas comparativas de S11, para filtros de orden 5 y diferentes valores de
ripple
• Banda de ripple: 2,7 a 3,3 GHz.
• S11 de aproximadamente -20 dB, en simulacio´n.
• Rechazo:
– 50 dB@(4.3 a 4.9 GHz);
– 50 dB@(1.6 a 1.7GHz);
– 60 dB en el segundo y tercer armo´nico;
– 40 dB en el cuarto, quinto y sexto armo´nico;
• Caracter´ısticas adicionales.
– Deve tolerar vibrac¸a˜o.
– Poteˆncia: 300 W em modo pulsado.
– Temperatura: -20 a 85oC.
• S21 < 0.8 dB.
Tabla 3.1: Valores de Capacitancias e Inductancias de 2 circuitos con ripple 0.01dB y orden
3 y 5
N=3 N=5
i L(nH) C(pF) L(nH) C(pF)
1 0.8517 3.3379 0.71 4.012
2 12.869 0.2209 17.31 0.164
3 0.8517 3.3379 0.34 8.368
4 - - 17.31 0.164
5 - - 0.71 4.012
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Figura 3.3: Respuestas comparativas de S11 para filtros de orden 3 y diferentes valores de
ripple
3.2 Prototipo de Filtro Pasabanda de Resonadores con
Acoplamiento Capacitivo
Para el disen˜o de un filtro cualquiera y en particular nuestro pasa banda interdigital,
primero es necesario la proyeccio´n del prototipo pasa bajas, aplicar el respectivo escalamiento,
en frecuencia e impedancia para finalmente realizar la implementacio´n en la tecnolog´ıa ma´s
conveniente.
Partimos el disen˜o con la eleccio´n del orden del filtro, lo que adema´s de definir el nu´mero
de resonadores a considerar, determina si la variacio´n de la pendiente de ca´ıda, para un nivel
de ripple dado, en la regio´n de transicio´n sera´ brusca o no; esto es traducido en mayores
niveles de rechazo en la regio´n de atenuacio´n del filtro (ver Figura 3.4). Por otro lado el nivel
de ripple en el disen˜o define la pe´rdida de insercio´n deseada, es decir, un mejor casamiento
en la regio´n de trabajo (ver Figura 3.5) . Es por esto que el ana´lisis circuital es importante
ya que a trave´s de este puede ser obtenido el l´ımite teo´rico, que es posible alcanzar con un
dado nivel de ripple y orden de filtro determinado, asimismo estamos interesados en el nivel
de rechazo a partir de la banda de 4.3GHz en adelante, segu´n las especificaciones del filtro.
De la premisa inicial la respuesta tendra´ un comportamiento del tipo chebyshev. Existen
tablas para aproximar el orden de filtros dada la atenuacio´n en la banda de rechazo y un
para´metro normalizado igual a | ω
ωc
|−1, de las cuales se obtienen los coeficientes del prototipo
de filtro pasa bajas (ver Figura 2.3). Por ejemplo para un ripple de 0.01dB y de orden 5 (ver
Figura 2.1), los coeficientes pasa bajas son g=0.7563, g2 = 1.3049, g3 = 1.5773, g4 = 1.3049,
g5 = 1 (orden impar).
Debido a la gran cantidad de ajustes que deben ser realizados a partir del modelo circuital
teo´rico fue conveniente la realizacio´n de un programa que permita obtener el valor de los
elementos concentrados. Un programa fue realizado en el entorno matlab (chebyshev.m),
con la finalidad de obtener los coeficientes del prototipo pasa bajas, teniendo como datos de
entrada: El orden del filtro, nivel de ripple, ancho de banda (frecuencia superior e inferior)
y la impedancia de entrada - salida. Luego este realiza el escalamiento en frecuencia e
impedancia y realiza una transformacio´n (ver ecuacio´n 2.11 y la Figura 2.5) para establecer
el valor nume´rico de los capacitores e inductores a ser implementados para un prototipo pasa
banda (en pF y nH respectivamente).
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Figura 3.4: Respuestas de para´metros S comparativos para filtros de orden 3 (l´ıneas conti-
nuas) y 5 (l´ıneas trazadas), con ripple de 0.01dB
Es importante resaltar que el nivel de ripple en un filtro de chebyshev es usado para
especificar la pe´rdida de insercio´n de un filtro de orden ”N”(S21). La ecuacio´n (2.6) muestra
la relacio´n existente entre el ripple y el orden del filtro lo cual permite saber como oscila la
respuesta en la banda pasante.
A continuacio´n han sido proyectados prototipos de filtros circuitales pasa banda de orden
3 y 5, la eleccio´n del orden impar fue debido a que se busca que la impedancia vista desde
la fuente conincida con la impedancia de la carga. Asi entonces fueron bosquejados con
ayuda del programa previamente realizado(ver Figura 3.1) en donde se han proyectado para
diferentes valores de ripple (3 dB, 0.5 dB y 0.01 dB) donde se puede obervar que cada uno
de ellos presenta niveles de pe´rdida de retorno diferentes (ver Figuras 3.2 y 3.2), aqu´ı debido
a los requerimientos del tipo de filtro, el valor de la pe´rdida de retorno en banda debe ser al
menos de S11 = −20, en la banda pasante por lo que se concluye que el ripple tiene que ser por
lo menos 0.01dB. A continuacio´n la tabla 3.1 muestra los diferentes valores de capacitancia
e inductancia para 2 diferentes ordenes de filtro N = 3, 5 para el mismo valor de ripple 0.01
dB y la gra´fica comparativa correspondiente para estos 2 casos puede ser visualizada en la
Figura 3.4:
Asimismo para la eleccio´n del orden del filtro, sigamos analizando los requerimientos. Segu´n
los para´metros de disen˜o el prototipo a ser implementado debe tener 50 dB de pe´rdida de
insercio´n en el rango de frecuencias desde 4.3 a 4.9 GHz), un zoom de la respuesta S21, para
estos 2 prototipos de filtro de orden 3 y 5 y un nivel de ripple de 0.01dB, se puede visualizar
en la Figura 3.5, que esto so´lo es conseguido a partir de la proyeccio´n de un filtro de orden
5 y un nivel de ripple de 0.01dB, ya que para la frecuencia de 4.3GHz, provee un rechazo
de hasta 53dBm, mientras que el filtro de orden 3, so´lo llega a nivel de rechazo alrededor de
19dBm. El modelo del circuito as´ı como los valores de capacitancias e inductancias finales,
pueden ser visualizados en la Figura 3.1 (b) y la tabla 3.1 respectivamente.
Estamos interesados en el ana´lisis del comportamiento de del filtro en relacio´n a los
para´metros de elementos concentrados (capacitores e inductores y su acoplamiento) para el
modelo pasa banda circuital, por lo que es necesario transformar el circuito del filtro en una
configuracio´n de resonadores.
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Figura 3.5: Respuestas comparativas de S21 para filtros de orden 5 (l´ıneas continuas) con
diferentes valores de ripple
Ahora bien en el cap´ıtulo anterior (seccio´n 2.5), fue estudiada la te´cnica de los inversores
de impedancia y la importancia de la modificacio´n en la estructura de un filtro circuital para
convertir un resonador serie en un resonador en paralelo, esta te´cnica junto con el disen˜o
de filtros por acoplamiento discutida tambie´n discutido en el en el cap´ıtulo 2.8, [29] brinda
una solucio´n donde es utilizada una red de transformadores de entrada y salida (no se pierde
el acoplamiento en la red lo que garantiza la ma´xima transferencia de la potencia), con
la salvedad de que en esta te´cnica, necesariamente debemos saber el rango de valores de
capacitancia del resonador (del filtro a disen˜ar), y la eleccio´n del tipo de acoplamiento que
predominara´ en el disen˜o, as´ı se consigue que el modelo circuital se vuelva lo ma´s exacto
al disen˜o real. De la misma manera que para el caso de circuitos de filtro pasa banda,
mediante la formulacio´n matema´tica establecida en las ecuaciones 2.32 - 2.37, se realizo´ un
programa en matlab que nos indique tanto los valores de capacitancia e inductancia en cada
uno de los resonadores, los valores de las capacitancias de acoplamiento, y as´ı como el ratio
de transformacio´n en el circuito tanque a la entrada del filtro, un punto importante a ser
considerado es que ha sido conveniente definir el orden del filtro y el nivel de ripple para su
implementacio´n. El proceso de disen˜o comienza con la determinacio´n de de los factores de
carga Q y los coeficientes de acoplamiento para resonadores ideales, en las cuales usamos la
tabla 2.3. Valores de las constantes para otros ordenes de filtro y niveles de ripple pueden
ser encontradas en la literatura [30].
q1 = 0.9766 q5 = 0.9766
k12 = 0.7796 k23 = 0.5398
k34 = 0.5398 k45 = 0.7796
Para el ca´lculo del ratio de transformacio´n en el circuito, tanque fueron usadas todas
las variables envueltas en la ecuacio´n 2.36: La impedancia a la entrada a 50Ω, el valor de
capacitancia inicial, (del orden del filtro a implementar) de 5pF, la frecuencia central y el
ancho de banda dando un valor nume´rico de η = 0.989878.
El prototipo circuital fue proyectado utilizando la herramienta [33] (ver Figura 3.6 y luego
de un ligero ajuste, las respuestas de los para´metros ”S”y la carta de smith para S11 puede
ser visualizado en la Figura 3.7. No´tese, que de la respuesta en la carta de smith para la
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pe´rdida de retorno, los polos no tienen predominacia inductiva ni capacitiva. La Tabla 3.2
muestra los valores finales del proyecto sintonizado.
Tabla 3.2: Valores de Capacitancias e Inductancias del modelo circuital de resonador para
orden n=5
N=5
i L(nH) C(pF) Ci,i+1(pF)
1 0.5629 4.2204 0.797
2 0.5629 3.6806 0.540
3 0.5629 3.9204 C1,2
4 L2 C2 C2,3
5 L1 C1 -
Es as´ı como el prototipo de filtro pasa bajas de la Figura 3.1, se transforma en un
circuito pasa banda con una configuracio´n de filtro por acoplamiento en base a resonadores.
Ver Figura 3.6.
(a)
(b)
Figura 3.6: Transformacio´n de filtro pasabajas esta´ndar a filtro con resonadores paralelos
con acoplamiento capacitivo.(a) Modelo de FPB esta´ndar. (b) Modelo transformado
3.3 Respuesta del Filtro Vs. Variacio´n de los Compo-
nentes Discretos
Hasta este momento ha sido posible disen˜ar correctamente los filtros pasabajos, con
la respectiva transformacio´n en frecuencia e impedancia, para obtener un filtro pasabanda
esta´ndar; adicionalmente el filtro pasabanda ha sido transformado en una configuracio´n de
resonadores paralelos donde el acoplamiento entre ellos fue proyectado para ser capacitivo.
Lo que se busca en este punto es entender como var´ıa el comportamiento de la respuesta
del filtro una vez que se modifiquen los valores de los capacitores [34, 35] e inductores
que componen el circuito, esto con la visio´n de entender que ajuste debera´ ser realizado
a posteriori en el disen˜o del filtro electromagne´tico [36], para sintonizarlo en frecuencia y
minimizar sus pe´rdidas.
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(a)
(b)
Figura 3.7: Respuesta del Filtro (a) Para´metros ”S” de filtro con resonadores y acoplamiento
capacitivo (b) Respuesta en la carta de smith.
3.3.1 Variacio´n del valor de la capacitancia e inductancia C1 y L1
Fue realizada una variacio´n de C1 desde 4.1204 pF hasta 4.3204 pF, (no´tese, que el rango
de valores, no necesariamente son valores f´ısicamente realizables, el ejercicio fue realizado con
la intencio´n de poder visualizar lo que acontece con las respuestas en frecuencia cada vez que
se aumenta o disminuyen los valores nume´ricos de las capacitancias y/o inductancias, dicho
ana´lisis es conocido tambie´n como ana´lisis de sensibilidad) y fue observado, que para valores
de capacitancia superiores a la capacitancia de sinton´ıa (4.2204 pF), la respuesta en banda
queda distorsionada y genera un aumento en el ancho de banda (curva naranja 3.8(a));
un panorama similar acontece cuando los valores de capacitancia disminuyen, afectando
tambie´n la respuesta en banda sin embargo con una disminucio´n del ancho de banda (curva
roja 3.8(a)). De la misma manera fue realizada una variacio´n de los valores de L1, donde se
encontro´ el mismo comportamiento. Lo anteriormente comentado puede ser visualizado en
la Figura 3.8(a)-(b).
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(a)
(b)
Figura 3.8: (a) Respuesta S21 con variacio´n en los valores de C1. (b) Respuesta S21 con
variacio´n en los valores de L1
3.3.2 Variacio´n del valor de las capacitancias de acoplamiento C21
y C32
Fue realizada una variacio´n de las capacitancias de acoplamiento C21 y C32, la primera
desde 0.77 pF hasta 0.81 pF y la segunda desde 0.52 pF hasta 0.56 pF (no´tese, que el rango
de valores, no necesariamente son valores f´ısicamente realizables, el ejercicio fue realizado
con la intencio´n de poder visualizar lo que acontece con las respuestas en frecuencia cada
vez que se aumenta o disminuyen los valores nume´ricos de las capacitancias) y fue observado
que para valores mayores de C21 a la capacitancia de acoplamiento de sinton´ıa ocasionaba
la disminucio´n fina del ancho de banda por derecha, en la respuesta del filtro (curva naranja
Figura 3.9a); asimismo una disminucio´n del valor de capacitancia aumenta ligeramente el
ancho de banda hasta inclusive generar degradacio´n en la banda de trabajo (curva roja
Figura 3.9a), este valor de capacitancia puede ser utilizado para un ajuste fino con relacio´n
al ancho de banda hasta el valor objetivo. Para el caso de C23 es todo lo contrario, valores
menores generan una disminucio´n del ancho de banda por izquierda (curva roja Figura 3.9b),
mientras que a medida que vamos creciendo en el valor de la sinton´ıa crece el ancho de banda
y empeora la respuesta en frecuencia (curva roja Figura 3.9b). Lo comentado antiormente
puede ser visualizado en las Figuras 3.9a-b.
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(a)
(b)
Figura 3.9: (a) Respuesta S21 con variacio´n en los valores de C12 - C45. (b) Respuesta S21
con variacio´n en los valores de C23 - C34
3.4 Implementacio´n de Filtro Interdigital mediante l´ı-
neas Ideales
Ahora, luego de haber estudiado la teor´ıa elemental de filtros, su transformacio´n en fre-
cuencia e impedancia, y hasta haber reproducido un modelo de filtro pasabanda con acopla-
miento capacitivo [37] para analizar lo que acontece cuando se var´ıan ligeramente el valor de
los componentes, procedemos a la reproduccio´n de un paso intermedio del filtro interdigital
electromagne´tico mediante la tecnolog´ıa stripline. Para esto han sido utilizadas herramientas
de software para la construccio´n de componentes circuitales y electromagne´ticos, [38] y [33],
los cuales son adecuados para el disen˜o de componentes de microondas mediante el ana´lisis
de la discretizacio´n de las ecuaciones de Maxwell en el ambiente de estudio. A continuacio´n
en la Figura 3.10 se muestra la interfaz de entrada para la creacio´n del primer draft de filtro
interdigital mediante el software Designer, y los pasos a seguir son bastante intuitivos para
su disen˜o. Es importante indicar que la formulacio´n utilizada por el software para dar los
valores de largura y anchura de los componentes distribuidos es la misma utilizada en la
presente tesis en el pack de ecuaciones (2.8).
A manera de resumen mediante la interfaz de disen˜o, es necesario especificar como parte
inicial las caracter´ısticas como son: el tipo de filtro, la topolog´ıa, el me´todo matema´tico
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Figura 3.10: (a) Filtro pasa bandas modelo circuital. (b) respuesta del filtro circuital en
para´metros ”S”. (c) visualizacio´n de la carta de smith y el comportamiento de los polos.
de aproximacio´n a utilizar y la tecnolog´ıa del prototipo; una vez configurados estos para´-
metros, es necesario tambie´n especificar las propiedades del filtro tales como: el orden del
filtro, el ripple, el ancho de banda, la frecuencia central y la impedancia de los resonadores
(la impedancia de los resonadores inicialmente fue establecida en 70 Ω, debido a estudios
realizados por [39], en los cuales se concluyo´ que para resonadores de l´ıneas coaxiales el valor
de Q o´ptimo resulta con una valor de impedancia alrededor de 76 Ω) y de preferencia que
los ca´lculos sean realizados con l´ıneas de transmisio´n (resonadores) de dimensiones seme-
jantes; adicionalmente para una configuracio´n de filtro interdigital con alimentacio´n lateral
tendr´ıamos que especificar la impedancia de la l´ınea de entrada y salida (conectorizacio´n a
50 Ω). Con relacio´n a las caracter´ısticas del medio donde de propagara´ la sen˜al sabemos
que sera´ utilizada la tecnolog´ıa stripline, por lo que es determinante colocar caracter´ısticas
como: la permitividad del substrato r, que para nuestro proyecto es Taconic TLY-5, cuya
espesura es adema´s de 3.1496 mm, el cual posee una tangente de pe´rdidas de 0.0009, y la
espesura de la capa de cobre es de 0.017 mm, otras caracter´ısticas como la separacio´n entre
los resonadores y la distancia al borde de la placa, tambie´n son necesarias. Por u´ltimo el
software nos entrega las dimensiones de largura,p = 16.4mm y ancho w1 = 1.435mm, de
los resonadores, la separacio´n entre estos s1 = 0.7335mm, s2 = 0.7335mm y el punto de la
entrada de alimentacio´n definido como p2 = 4.456mm y medido desde el punto de tierra del
resonador a la entrada.
A continuacio´n se va realizar una comparacio´n entre las dimensiones que arroja el Soft-
ware y las que puede ser halladas a partir del pool de las ecuaciones para el disen˜o de un
filtro interdigital 2.8.
Un programa en matlab (interdigital.m), ha sido usado para el ca´lculo de todas las dimensio-
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Tabla 3.3: Para´metros de disen˜o comparativo v´ıa Designer vs. Modelo Matema´tico
nes necesarias en este tipo de arreglo. La longitud de los resonadores en un filtro interdigital
son proyectadas para ser de un cuarto de la longitud de onda en el medio de propagacio´n, es
as´ı que para las caracter´ısticas de la placa antes mencionadas p1 = λg/4 = 16.8mm, el ancho
de las l´ıneas de los resonadores fue calculada para una impedancia de 70Ω, lo que calculado
segu´n la ecuacio´n 2.45 es igual a w1 = 1.43mm. La distancia del punto de entrada medido
desde el punto de tierra del primer resonador puede ser hallada a partir de la ecuacio´n 2.8,
para θt = 4.955mm. Hasta aqu´ı, esta´ faltando la separacio´n entre los resonadores s1 y s2, por
la condicio´n de simetr´ıa la separacio´n entre los resonadores terminales debera´ ser un espejo.
La ecuacio´n 2.41, puede ser usada para el ca´lculo de los valores de las impedancias en los aco-
plamientos para los modos par e impar, en donde se tiene: Z0e1,2 = 83.08Ω, Z0o1,2 = 60.477Ω,
Z0e2,3 = 78.5669Ω, Z0o2,3 = 63.1177Ω. Valores de capacitancias de acoplamiento pudieron
ser tambie´n halladas. Los resultados de las impedancias de acoplamiento para los modos par
e impar, se relacionan con la ecuacio´n 2.54 y 2.55, en donde el u´nico para´metro a considerar
el la separacio´n de los strip de l´ınea si. Para una separacio´n de arbitraria de 0.93mm, en
un par de striplines se obtienen impedancias Z0e = 83.0095Ω y Z0o = 60.0169Ω, la cual es
una buena aproximacio´n para el grado de acoplamiento que se necesita entre los dos pri-
meros resonadores. Asimismo para una separacio´n de arbitraria de 1.4mm, en un par de
striplines se obtienen impedancias Z0e = 78.9291Ω y Z0o = 64.9858Ω, las cuales son tambie´n
buenas aproximaciones para los grados de acoplamiento calculados para los resonadores 2 y
3. Hay que tomar en cuenta que el ca´lculo de las separaciones existen en el supuesto de que
no exista acoplamiento entre resonadores no consecutivos La tabla 3.3 resume, los ca´lculos
comparativos realizados bajo el modelo matema´tico contenido en la tesis y lo calculado por
el software Ansys Designer.
Mirando a detalle los valores entregados a trave´s de la tool de disen˜o, se observa que
el acoplamiento que genera la l´ınea de alimentacio´n lateral en la entrada (transversal a los
resonadores de entrada y salida) es mucho mayor que los acoplamientos entre los resona-
dores paralelos intermedios, tambie´n debido a la simetr´ıa del filtro (filtro de orden impar)
existen acoplamientos espejo con relacio´n al eje imaginario que atraviesa longitudinalmente
el resonador central.
En cuanto al prototipo estudiado en este item, la caracter´ıstica ma´s importante, modelada
a trave´s de los para´metros distribuidos de este tipo de filtro interdigital, es es posible observar
su segunda banda pasante se encuentra centrada en un valor de 3 veces la frecuencia central,
esto fue estudiado anteriormente y es una caracter´ıstica intr´ınseca de este tipo de filtro.
Con estos datos preliminarmente obtenidos por la herramienta [38], fue construido el
primer draft del filtro interdigital (ver Figura 3.11) con el objetivo de verificar que los para´-
metros entregados se aproximan a la sinton´ıa en banda, asimismo la siguiente Figura 3.12,
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Figura 3.11: Circuito de filtro interdigital.
Tabla 3.4: Valores de dimensiones del filtro interdigital antes y despue´s del ajuste
Draft inicial Ajuste final
Dimensio´n Before After
w1 1.435 0.595
P1 16.4 16.83
P2 4.456 3.315
S1 0.7335 1.06675
S2 0.9903 1.38
muestra las respuestas antes y despue´s de realizada una ligera calibracio´n en el filtro (ajuste
de dimensiones de las geometr´ıas y/o la ubicacio´n de l´ınea alimentadora entrada / salida),
dicho tratamiento ha sido realizado con la misma herramienta [38], la Tabla 3.4 muestra tam-
bie´n los valores antes y despue´s de la calibracio´n. Enseguida partimos al disen˜o del prototipo
de filtro interdigital pasabanda y veremos como var´ıa su respuesta luego de la modificacio´n
propuesta en este trabajo.
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Figura 3.12: Comparacio´n de respuestas de modelo ideal de filtro interdigital. (a) Compa-
rativo S11 (b) Comparativo S21
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Ana´lisis e interpretacio´n de resultados
A continuacio´n mostraremos los principales resultados luego del disen˜o, simulacio´n e
implementacio´n del prototipo de filtro pasabanda interdigital deslizado [40] trabajado a lo
largo de la presente tesis, especial atencio´n con relacio´n a los niveles de supresio´n alcanzados
en la tercera armo´nica y compara´ndolos con trabajos de similares de diversos autores.
4.1 Modelo Electromagne´tico de Filtro Interdigital
La estimacio´n del filtro construido en un entorno ideal (semi electromagne´tico), es de
gran utilidad para darnos una idea del l´ımite teo´rico ma´ximo de la respuesta del filtro, y nos
brinda una visio´n ma´s amplia de la respuesta, no´tese aqu´ı la resonancia tambie´n para la 3ra
armo´nica (Ver Figura 3.12). Sin embargo en la medida de reflejar respuestas que se acerquen
ma´s al mundo real, es necesario tomar en cuenta consideraciones adicionales al modelo que
lo hara´n ma´s complejo a la hora de su construccio´n y al momento de evaluar los resultados.
El disen˜o del filtro interdigital electromagne´tico, fue proyectado mediante el paquete
[33]. Asimismo se describe a con ligero detalle una serie de pasos para poder realizar la
implementacio´n:
• Para crear un nuevo proyecto es necesario seleccionar el a´rea de aplicacio´n, para el caso
de disen˜o de filtros seleccionar Microwave and RF, acompan˜ado de ”Circuit Compo-
nent”.
• A continuacio´n el workflow a utilizar sera´ ”Planar Filters”.
• La herramienta CST Studio 2013, posee 2 principales motores de solucio´n para dispo-
sitivos de microondas y son: El ana´lisis en el dominio del tiempo y el ana´lisis en el
dominio de la frecuencia, para nuestro proyecto hemos escogido el ana´lisis a trave´s de
la frecuencia ”Frequency Domain”.
• Por u´ltimo seleccionamos nuestras unidades de trabajo.(ver Figura 4.1).
• La construccio´n geome´trica del modelo es de acuerdo al requerimiento del disen˜ador,
y tiene que ser lo ma´s aproximadamente posible al disen˜o final, debido a que la cons-
truccio´n final del dispositivo va a ser realizada en base a disen˜o de este prototipo.
Asimismo en necesario el ajuste perfecto de los diferentes tipos de materiales, en nu-
estro caso material sustrato y cobre. (ver disen˜o en la Figura 4.2).
• Se define el rango de frecuencias a ser analizado, en nuestro proyecto fue establecido
de 0 a 20GHz. Tener en consideracio´n que esto determinara´ el taman˜o de la malla
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Figura 4.1: Procedimiento para crear nuevo proyecto en el paquete CST Studio 2013
de trabajo, en la medida que la frecuencia sea mayor, menor sera´ la dimensio´n de los
tetraedros y por ende ma´s recursos de procesamiento sera´n necesarios para el ca´lculo.
Tambie´n este rango de frecuencias determina la sen˜al de entrada de excitacio´n en el
dispositivo.
• A continuacio´n se establecen condiciones de contorno adecuadas y adaptadas al ambi-
ente de trabajo real del filtro.
• Para la evaluacio´n de la respuesta del filtro es necesario declarar puertas de entrada y
salida, estos sera´n los puntos de entrada y salida de la sen˜al.
• De manera opcional se pueden definir frecuencias de prueba para el ana´lisis en la banda
de trabajo, para nuestro caso hemos seleccionado las frecuencia de 3GHz, correspon-
diente a la frecuencia de disen˜o del filtro y 9GHz que corresponde al 3er armo´nico que
pretendemos rechazar.
• Por u´ltimo de manera adicional a la hora de iniciar el proceso de simulacio´n es posible
escoger el tipo de malla, refinamiento adaptativo de la malla, exactitud de la malla, as´ı
como el nu´mero de puntos para la respuesta en frecuencia. (ver Figura 4.2). No´tese que
para nuestro caso se han necesitado 212799 tetraedros para el ca´lculo de una respuesta
fina.
Para nuestro proyecto, no´tese que los puntos de tierra (huecos en el modelo) hacen con-
tacto con el borde de la caja (ve´ase vista interna y compacta del filtro en las Figuras 4.2 (a)
y (b)), donde va estar contenido el filtro.
Con relacio´n a la malla es importante indicar que a medida que los requerimientos en
frecuencia sean mayores, la malla sera´ ma´s fina (a mayor frecuencia, menor dimensio´n de los
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Figura 4.2: (a)Filtro interdigital a escala. (b)Vista compacta. (c)Vista de la malla.
elementos discretos, por ende mayor nu´mero de los tetraedros), y as´ı el nivel de procesamiento
requerido para su ca´lculo sera´ mayor. Asimismo el mallado adaptativo es estrictamente
recomendado, y ha sido exitosamente usado en el disen˜o, sin embargo es recomendable en
los disen˜os que envuelven estructuras irregulares o curvas, en las que las dimensiones sean
mu´ltiplos cercanos a la longitud de onda de la frecuencia mayor, usar el mallado por grupos.
Por ejemplo para l´ıneas rectangulares considerar malla adaptativa y para zonas curvas, como
cilindros, o curvas parame´tricas se recomienda agruparlas con una configuracio´n de mallado
independientemente fino para poder hacer ma´s preciso el ca´lculo.
Los valores iniciales con los que se inicio la simulacio´n en los resonadores fueron con
informacio´n previamente calculada en las Tablas 3.3 y 3.4, y a trave´s de ajustes y simulaciones
sucesivas se determino´ la mejor respuesta en la banda de trabajo. La respuesta de la pe´rdida
de retorno visualizada mediante la carta de smith muestra que a las frecuencias de resonancia
(en los polos), la impedancia vista desde la puerta de entrada tiene predominancia capacitiva,
lo comentado puede visualizarse en la en la Figura 4.4. Tal como hab´ıa sido estudiado
anteriormente, en el modelo de filtro interdigital esta´ndar, la resonancia de este ocurre en
mu´ltiplos impares de la frecuencia central, es decir, para los rangos de frecuencia entre 3, 9,
15 Ghz, etc. Lo anteriormente comentado puede ser visualizada en la Figura 4.3
Con la herramienta utilizada para el proceso de simulacio´n tambie´n es posible observar el
comportamiento de los campos a una determinada frecuencia; como es de nuestro intere´s se
muestra la visualizacio´n de los campos a 3GHz, que corresponde a la frecuencia de resonancia
de nuestro filtro interdigital y 9GHz que corresponde a la frecuencia impar que naturalmente
resuena para este tipo de filtro, pero es la que buscamos suprimir. No´tese que de la Figura
Cap´ıtulo 4 69
(a)
(b)
Figura 4.3: (a)Para´metros S del filtro interdigital esta´ndar, en banda larga. (b)Para´metros
S del filtro interdigital esta´ndar, en banda corta.
4.5, tanto la intensidad para la frecuencia de 3GHz como la de 9GHz es homoge´nea a trave´s
de toda la estructura, debido a esto que se puede afirmar en la configuracio´n de este tipo de
filtro interdigital, la resonancia tambie´n aplica para su 3ra armo´nica.
Como puede visualizarse con este tipo de filtro en particular au´n tenemos el trabajo de la
supresio´n del 3er armo´nico (respuesta en 9GHz). Al respecto y por ser uno de los objetivos
de esta tesis, han sido estudiados diversos mecanismos para la supresio´n de los armo´nicos
superiores.
En [26] se da una propuesta para la supresio´n del tercer armo´nico para un tipo de filtro
interdigital de banda corta, tambie´n [19] muestra que la supresio´n en una banda de intere´s
obedece a una realineacio´n de los ceros en la funcio´n de transferencia del filtro, mediante me-
canismo huecos en la regio´n de acoplamiento, esto fue estudiado en trabajos anteriores para
los filtros de hairpin y fue demostrado que el rechazo en banda depende de las dimensiones
geome´tricas del filtro y el nivel del grado de rechazo deseado, no era suficiente para nuestro
propo´sito (ver Figura 1.8).
4.2 Modelo Electromagne´tico de Filtro Interdigital Des-
lizado
Finalmente el punto ma´s importante del trabajo de tesis es la simulacio´n, construccio´n
e implementacio´n del prototipo de filtro interdigital deslizado, que nos entregue el ma´ximo
rechazo en la banda correspondiente al 3er armo´nico (se busca ma´s de 60dBm de rechazo
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Figura 4.4: Respuesta en carta de Smith S11.
para el rango entre 8.7GHz a 9.3GHz, sin perder la resonancia en la banda de 3GHz, segu´n
las especificaciones de disen˜o) asimismo lo que se pretende mostrar es la la diferencia en las
respuestas relativas de los filtros esta´ndar vs. deslizado y la supresio´n alcanzada comparando
el uno del otro.
4.2.1 Te´cnica de Supresio´n por Deslizamiento
Tal como se describe [26], brinda una metodolog´ıa para lograr el ajuste del filtro modifi-
cado, para 3 l´ıneas para un filtro implementado con la tecnolog´ıa de microcintas, lo cual es
realizado mediante el deslizamiento de los strip en el eje transversal y cuantificado su efecto
mediante las respuestas en banda y en su tercer armo´nico.
Para nuestro proyecto, el entorno es algo ma´s complicado debido a la gran cantidad
de variables envueltas para el ajuste, sin embargo es necesario partir del modelo de filtro
interdigital esta´ndar. Fijando las variables de punto de alimentacio´n y las separaciones entre
los resonadores que dan los grados de acoplamiento necesarios, para la respuesta del filtro
interdigital esta´ndar.
A continuacio´n es realizada la metodolog´ıa que fue utilizada por [26], pero acondicionada
para el uso de 5 resonadores. De igual manera como se define en [26] se tiene un indicador
A, que refleja la distorsio´n que experimenta el filtro en su banda de trabajo debido a las
diferentes configuraciones y/o deslizamientos.
A =
√
(1− |S21|
′
|S21|0 )
2 + (1− |S11|
′
|S11|0 )
2 + (1− FBW
′
FBW ′0
)2 (4.1)
En donde |S21|0, |S11|0 y FBW0 son respectivamente, la respuestas |S21|, la respuestas
|S11|, y el ancho de banda fraccionado de la estructura convencional o filtro interdigital es-
ta´ndar (es decir cuando d21 = d32 = d43 = d54 = 0) mientras que |S21|′0, |S11|′0 y FBW ′,
corresponden a la estructura modificada por los deslizamientos ente los resonadores conse-
cutivo. di+1,i es la nomenclatura que se utilizo´ para definir el deslizamiento del resonador
i+ 1 respecto del resonador i.
Adicionalmente [26], usa el para´metro S21(9GHz), para mostrar el grado de atenuacio´n
de la 3ra armo´nica, para las diferentes configuraciones dado sus deslizamientos. En resumen
un ana´lisis de 2 familias de curvas debe ser evaluado con la finalidad de poder elegir cual es
la mejor configuracio´n que hace que la respuesta en banda no se vea afectada y el rechazo
en la 3ra portadora quede dentro de los para´metros establecidos.
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Figura 4.5: (a) Valor absoluto de la intensidad de campo ele´ctrico a 3 GHz, para filtro
interdigital esta´ndar. (b) Valor absoluto de la intensidad de campo ele´ctrico a 9GHz, para
filtro interdigital esta´ndar.
A continuacio´n se procedio´ a realizar pruebas de simulacio´n deslizando los strip y obser-
vando la respuesta en su 3ra armo´nica y el para´metro A. Como se muestra en la Figura 4.7
(a), una excepcional atenuacio´n por debajo de los 60dBm, puede ser obtenida en la frecu-
encia correspondiente a la 3ra armo´nica, cuando d21 es un 40% de la longitud del resonador
1.
Por otro lado la Figura 4.7 (b), se puede visualizar que las caracter´ısticas del filtro quedan
significantemente alteradas (valor de A elevado) cuando el d32 incrementa. Con la finalidad de
suprimir a este punto, la ma´xima respuesta espuria, manteniendo las caracter´ısticas originales
del filtro en la frecuencia pasabanda fundamental, se escogio´ d21 es 40% d21 es 40%
De manera ana´loga con los valores de d21 y d21, establecidos se procedio´ a realizar un
pool de simulaciones bajo el mismo criterio; el foco es buscar un punto donde para los
valores de d43 y d54, se obtenga ma´ximo rechazo en el 3er armo´nico y a su vez no se deforme
considerablemente las caracter´ısticas del filtro en su banda de paso. Lo descrito anteriormente
puede ser visualizado en la Figura 4.8 donde ser concluye que para los valores de d43 y d54,
establecidos en 30%, se consiguen los resultados esperados. De esta´ manera ha sido posible
definir los valores de 4 para´metros de deslizamiento, en relacio´n a un ana´lisis en 2 dimensiones.
Asimismo ajustes finos progresivos fueron realizados de manera necesaria con la finalidad
de afinar tanto la respuesta en banda como en su tercera armo´nica y poder dejar listo el
prototipo para su fabricacio´n. Fueron usadas las variables de posicio´n de la alimentacio´n;
el cual debe ajustarse si existe excesivo descazamiento en la banda, o las separaciones entre
resonadores; si existiese una reduccio´n o aumento del ancho de banda en la regio´n de trabajo
e inclusive fue realizado un afinamiento de las longitudes de los resonadores y deslizamientos,
siempre que fue necesario. Es as´ı como las dimensiones del prototipo quedaron resumidas de
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Figura 4.6: Filtro interdigital modificado
la siguiente manera (referirse a la Figura 4.6):
1. El largo y ancho de todos los resonadores quedo´ en 16.315 mm y su 1.5 mm respecti-
vamente.
2. El ancho de la l´ınea de alimentacio´n a la entra del filtro quedo´ en 2.55 mm (50Ω a la
frecuencia de trabajo), y su largura en 1.32 mm.
3. Las separaciones que definen los grados de acoplamiento (sime´trico con relacio´n al filtro
interdigital esta´ndar) se establecieron en 0.95 mm y 1.29 mm.
4. El dia´metro de los huecos a tierra son de 0.7 bmm ( ma´xima dimensio´n alcanzada con
la tecnolog´ıa de fabricacio´n usada).
5. Por u´ltimo el filtro fue dimensionado en una placa de 40 mmx 1.5 mm.
La respuesta final puede ser visualizada en la Figura 4.9; la primera es la respuesta en
banda larga del filtro deslizado, mientras que la segunda es un comparativo, en donde las
l´ıneas a trazos se corresponden con el filtro interdigital esta´ndar (para´metros S11 y S21),
y la gra´fica de l´ıneas continuas corresponden al nuevo filtro interdigital modificado. En la
vista comparativa se puede observar ma´s de 60dBm de rechazo en la regio´n de la tercera
armo´nica, preservando el casamiento en la regio´n de trabajo. Aqu´ı los prefijos Se y Sd
corresponden a las respuestas de las simulaciones de los modelos interdigital esta´ndar y
deslizado. Asimismo en la Figura 4.10 se visualiza la respuesta de S11 del filtro deslizado en
la carta de smith, donde notablemente los polos han quedado dentro de la regio´n capacitiva
(impedancia predominantemente capacitiva vista desde la puerta 1).
Un ana´lisis paralelo realizado para el filtro esta´ndar, fue el plotear el comportamiento
del campo ele´ctrico a lo largo del filtro, para la banda de trabajo y rechazo. En las Figura
4.11 se observa que a la frecuencia de 3GHz, resonancia homoge´nea y buenos niveles de
acoplamiento en toda la estructura por ende se consigue buena respuesta a la salida (la sen˜al
atraviesa el filtro con pe´rdidas de insercio´n mı´nimas), todo lo contrario ocurre a 9GHz, donde
se observa que niveles relevantes de acoplamiento so´lo se dan en la primera y segunda l´ınea
resonadora y por tanto ma´xima atenuacio´n de sen˜al a la salida, lo que se entiende que debido
a la modificacio´n en la estructura la mayor parte de la sen˜al es reflejada o el arreglo ofrece
alto grado de rechazo a la salida en la frecuencia correspondiente a la 3ra armo´nica.
Y finalmente con la intencio´n de cuantificar el efecto de rechazo a medida que la sen˜al
atraviesa los resonadores, en la Figura 4.12 se observa el valor absoluto del campo ele´ctrico al
recorrer cada uno de los strips, vemos que en la frecuencia de 3Ghz, la mayor concentracio´n
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Figura 4.7: (a) Respuesta de S21 y (b) Variacio´n nume´rica del indicador A, para el filtro
interdigital deslizado, para diversos valores de d21 y d32
de campo ocurre en las zonas del borde en el resonador opuestos a los puntos de tierra y no
se atenu´a en la medida que se atraviesa el filtro. Un panorama contrario se visualiza para la
frecuencia de 9GHz, en donde la presencia de campo so´lo es relevante en el primer y segundo
strip (ver Figura 4.11), por ende se tienen valores de campo ele´ctrico minimos al momento
que la sen˜al atraviesa ma´s alla´ del 3er resonador.
4.3 Fabricacio´n y Mediciones del Filtro Interdigital Des-
lizado
Luego de un considerable nu´mero de simulaciones sobre los cuales se determino´ la mejor
respuesta en la banda de trabajo del filtro, y teniendo en consideracio´n que las dimensiones
esta´n en el orden de los mm, es que se obto´ por enviar el prototipo a fabricacio´n. Fue necesario
el export del layout generado a partir de las vistas de corte del modelo directamente desde
la herramienta [33] (ver Figura 4.13). Finalmente algunas ima´genes luego de la fabricacio´n
pueden ser visualizadas en la Figura 4.14.
Para la medicio´n de los resultados experimentales de la respuesta del filtro fue usado un
analizador de espectro capaz de detectar sen˜ales hasta los 20GHz. Sin embargo debido a que
los pinos conectores eran lo suficientemente finos para que sean soldados entre las 2 placas del
stripline, se obtuvo un gran nivel de descazamiento en las puertas de entrada-salida, por lo
que se visualiza que en la banda de trabajo (600MHz alrededor de los 3GHz), el casamiento
se encuentra por debajo de los -10dB, sin embargo dicho efecto f´ısico de conectorizacio´n y
empalme no afecta el notable grado de rechazo alcanzado, el cual se encuentra por debajo
de los -60dB en la banda correspondiente a su tercera armo´nica. Los para´metros S del filtro
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(a)
(b)
Figura 4.8: (a) Respuesta de S21 y (b) Variacio´n nume´rica del indicador A, para el filtro in-
terdigital deslizado, para diversos valores ded43 y d54, con los valores de d21 y d32 configurados
al 40%
interdigital modificado puede ser visualizada en la Figura 4.15. Aqu´ı el prefijo Sr denota la
medicio´n del prototipo real.
Finalmente realizamos un ana´lisis comparativo de las 3 respuestas de los filtro trabajadas
a lo largo del trabajo de investigacio´n: la primera es la respuesta del filtro interdigital
esta´ndar Se(l´ınea cont´ınua), la segunda el filtro interdigital deslizado Sd(l´ıneas punteadas) y
por u´ltimo el prototipo final fabricado Sr (l´ıneas trazadas), ver Figura 4.16. Al respecto se ha
conseguido fabricar un filtro con un casamiento moderado, de alrededor de -6dB en la banda
de trabajo y con un rechazo de hasta 50dB en su 3er armo´nico. Como se visualiza tambie´n
en la Figura, au´n esta´ faltando la tarea de la supresio´n del 5to armo´nico, el cual prevalece
para los modelos esta´ndar y deslizado, este desaf´ıo, es un trabajo futuro a ser implementado.
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(a)
(b)
Figura 4.9: (a) Respuesta en para´metros S del filtro interdigital deslizado. (b) Comparativa
de respuestas con relacio´n a filtro interdigital esta´ndar
Figura 4.10: Respuesta de S11 de filtro interdigital deslizado en el en el diagrama de smith
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(a)
(b)
Figura 4.11: Valor absoluto de la intensidad de campo ele´ctrico para filtro interdigital mo-
dificado. (a) Para 3GHz (b) Para 9GHz.
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(a)
(b)
(c)
Figura 4.12: Perfil de ma´xima intensidad de campo ele´ctrico transversal en los strips del
filtro |E|max, para el filtro interdigital modificado. (a) |E|max para 3GHz. (b) |E|max para
9GHz (c) Plano transversal en el strip central.
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Figura 4.13: Disen˜o layaout para proceso de fabricacio´n del filtro.
(a)
(b)
Figura 4.14: Fotograf´ıas del filtro interfigital modificado propuesto
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Figura 4.15: Respuesta de los para´metros S del filtro real
Figura 4.16: Respuesta de comparativa para los 3 filtros
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Conclusiones Finales
• Mediante la te´cnica de disen˜o de resonadores acoplados ha sido posible la proyeccio´n
del equivalente circuital a un filtro interdigital esta´ndar, que nos ha permitido prede-
cir su comportamiento en la frecuencia de trabajo, para un ancho de banda y ripple
establecidos.
• A trave´s de la formulacio´n matema´tica ha sido posible proyectar de manera metodolo´-
gica filtro interdigital esta´ndar con un nivel pe´rdida de retorno −17.8dB en la banda y
poder compararlo con los herramientas de software usualmente usadas para su disen˜o.
• Modificando la estructura del filtro interdigital, a trave´s de deslizamientos de reso-
nadores par a par, de acuerdo a la metodolog´ıa estudiada, se ha disen˜ado un nuevo
un nuevo filtro pasabanda interdigital que suprime el tercer armo´nico hasta un nivel
por debajo de los 50dB, sin degradar considerablemente la respuesta en la banda de
trabajo.
• La validacio´n teo´rica del modelo fue realizada mediante la construccio´n, implementa-
cio´n y medicio´n del prototipo, superando largamente las expectativas con relacio´n al
grado de rechazo obtenido, dentro de un espacio f´ısico de dimensiones 4x1.5cm2
• La eleccio´n del tipo de filtro a ser fabricado,y la implementacio´n tecnolo´gica a ser usada,
fueron aspectos claves para minimizar los requerimientos de taman˜o y garantizar el
ma´ximo de performance en la estructura.
Recomendaciones
• Es posible optimizar la respuesta en banda (obtener un mejor casamiento y pe´rdida
en la banda de trabajo), para el prototipo real, haciendo que el conectador en la
puerta de entrada quede completamente confinado dentro de las capas del stripline y
adicionalmente modificando las dimensiones del filtro.
• Para cumplir los requisitos de disen˜o inicial, se debe proyectar un prototipo de filtro
pasabajas en cascada para atenuar el 5to armo´nico por debajo de −60dB.
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